Inversor resonante de tres elementos L-LC con caraterística cortocircuitable para aplicaciones de calentamiento por inducción by Espí Huerta, José Miguel
TIÍ.ICCLO
T.fc
/^ V B N I V E E S I M T  DE VALENCIA
t # 0 l  REGISTRE GENERAL
^  E N T R A D A
-  6 >HAR. 1998
N.»    Z Z < ? S 7 .................
HORA ........................................
O F I C I N A  AUXI LI AR NÚ M .  1 6
Inversor Resonante de Tres Elementos L-LC con 
Característica Cortocircuitable para Aplicaciones 
de Calentamiento por Inducción.






INFORMATION TO ALL USERS 
The quality of this reproduction is dependent upon the quality of the copy submitted.
In the unlikely event that the author did not send a complete manuscript 
and there are missing pages, these will be noted. Also, if material had to be removed,
a note will indicate the deletion.
Disscrrlation Püblish<¡ng
UMI U607742
Published by ProQuest LLC 2014. Copyright in the Dissertation held by the Author.
Microform Edition © ProQuest LLC.
All rights reserved. This work is protected against 
unauthorized copying underTitle 17, United States Code.
ProQuest LLC 
789 East Eisenhower Parkway 
P.O. Box 1346 
Ann Arbor, MI 48106-1346
UNTVERSITAT BE VALENCIA 
EifiuoTECA c iü m zm
N® Ra«hftr« 4 4 9 4 $
DATA
Si©W/í-mRA T * b ,  S3A
w u m t
fx'Zi'CA
i  jW líQ Q Ü
XU.t>a
UNIVERSITAT DE VALÉNCIA 
F A C U L T A T  D E  FISIC A
DEPARTAMENT D’INFORMATICA 
I ELECTRONICA
Cl .  Doctor Moliner, 50 
46100 - BU R JA SSO T (Valencia)
D. Enrique J. Dede García-Santamaría, Catedrático de Universidad del 
Departamento de Informática y Electrónica de la Universidad de Valencia.
HACE CONSTAR: Que el Licenciado en Ciencias Físicas D. José Miguel Espí Huerta ha
realizado bajo su dirección el trabajo titulado “Inversor resonante de 
tres elementos L-LC con característica cortocircuitable para 
aplicaciones de calentamiento por inducción”, que se presenta en 
esta memoria para optar al grado de Doctor en Ingeniería Electrónica.
Y para que así conste, firmamos el presente documento en Valencia a seis de marzo de 
mil novecientos noventa y ocho.
Fdo. Enrique J/Dede García-Santamaría 
Catedrático de Universidad
A gradecim ientos
Deseo expresar mi agradecimiento a todas aquellas personas que con su ayuda han hecho 
posible la realización de este trabajo.
En primer lugar a mi director de tesis, D. Enrique J. Dede, por enseñarme todo lo que 
sé sobre calentamiento por inducción, por brindarme un tema de tesis tan apasionante como 
el que nos ocupa, y por tutorizar este trabajo con tanto interés como el mío propio.
Quiero también agradecer a mi padre, D. José Espí, sus consejos de padre y de hombre 
de ciencia, tan sabios en uno como en otro caso.
También quiero dar las gracias a todos los componentes de nuestro grupo de investigación 
(L.E.I.I.), por las ayudas técnicas y el apoyo humano prestado a diario durante todo el tiempo 
que ha durado este trabajo. Por orden alfabético: José Antonio Carrasco, Juan Bautista 
Ejea, Agustín Ferreres, Enrique Maset, Edith Navarro, Diego Ramírez y Esteban Sanchis.
Muchas gracias también a Jaime Castelló por sus ánimos constantes, y también gracias 
a Lola Sánchez por ayudarme con las complicadas gestiones de la Facultad.
A Vicente Esteve, José Jordán y César Cases, del departamento I+D de la empresa 
G.H. Elin International, por compartir conmigo sus conocimientos sobre calentamiento por 
inducción, y por ayudarme a conseguir el material necesario para el montaje del generador.
A mis compañeros de ESTEC (Agencia Espacial Europea), en especial a Javier Reyes, 
David Raboso y Daniel Barallat, quienes me ayudaron durante mis primeros pasos en esta 
investigación.





A toda mi familia
iv
R esum en
Los generadores de calentamiento por inducción son puentes inversores con carga resonante, 
cuya misión es básicamente crear una corriente sinusoidal de gran amplitud sobre la “bobina 
de caldeo”, que forma parte del tanque resonante. En el interior de esta bobina se introduce 
la pieza que se desea calentar. El campo magnético creado induce corrientes superficiales 
(corrientes de Foucault) sobre la pieza, que producen su calentamiento.
Los tanques resonantes (también llamados osciladores) utilizados en la actualidad son 
el resonante serie y el resonante paralelo. Aunque ya desde hace algún tiempo se vienen 
construyendo generadores de alta potencia basados en estos dos osciladores, el éxito nunca 
ha sido completo en ninguno de los dos casos.
Tal y como se explica en la introducción de esta memoria, los puentes inversores utilizados 
deben operar sobre una carga inductiva (corriente retrasada) para evitar el fenómeno de la 
recuperación inversa de sus diodos y la consiguiente ruptura de los transistores.
De la restricción topológica anterior se deduce que el generador paralelo debe conmutar 
a frecuencias inferiores a la resonancia, y el serie a frecuencias superiores.
A esta restricción topológica hay que unir otra que es exclusiva del calentamiento por 
inducción: La corriente por la bobina de caldeo debe ser sinusoidal. De no ser así, resultaría 
imposible disponer toda la potencia de calentamiento sobre la pieza en el espesor requerido 
por la aplicación. Como consecuencia, los inversores no pueden operar por debajo de la 
frecuencia de resonancia del oscilador, pues en ese caso se amplifican los armónicos de orden 
superior de la tensión/corriente de entrada situados sobre la resonancia, con la consiguiente 
distorsión de la corriente de salida.
La conjunción de las dos restricciones anteriores obligan al inversor paralelo a funcionar 
a la frecuencia de resonancia del oscilador. Esto imposibilita un control por variación de 
frecuencia, regulándose la potencia desde la sección de entrada mediante un mayor o menor 
aporte de corriente al puente. Como consecuencia, la sección de entrada del paralelo, ya 
de por sí más voluminosa que la del serie por el uso de grandes componentes magnéticos 
(bobinas de filtro o de “alisamiento”), resulta también más complicada y costosa debido a 
la necesidad de ser implementada mediante rectificador controlado. Además, la regulación 
que ofrece el rectificador es pobre, dada su baja frecuencia de conmutación.
En cambio, el circuito serie puede funcionar por encima de la resonancia manteniendo 
una secuencia de conmutación sin riesgos de recuperación inversa y con una corriente de 
salida prácticamente sinusoidal, lo que permite un control de la potencia por variación de 
frecuencia. Puesto que la tarea de regulación se realiza desde el puente inversor, la regulación
resulta mucho más eficaz y la sección de entrada se puede implementar mediante un simple 
rectificador no controlado y un condensador de filtro.
Pese a las desventajas anteriores, el generador paralelo tolera los cortocircuitos de la 
bobina de calentamiento, virtud que no posee el circuito serie. Cuando se produce el contacto 
entre la pieza y las espiras de la bobina de calentamiento, la inductancia de ésta disminuye 
y la frecuencia de resonancia aumenta. Cuando la frecuencia de conmutación del inversor 
queda por debajo de la nueva frecuencia de resonancia, el oscilador serie se comporta de 
forma capacitiva y se produce la recuperación inversa de los diodos, mientras que el paralelo 
mantiene su comportamiento inductivo y una secuencia de conmutación no problemática.
A modo de resumen, el generador serie tiene la ventaja de mostrar una sección de entrada 
sencilla y económica, y una regulación eficiente, pero resulta vulnerable ante el cortocircuito. 
Por el contrario, el generador paralelo presenta una protección inherente al cortocircuito, pero 
su regulación es pobre y su sección de entrada resulta más complicada, cara y voluminosa.
Hasta la fecha, el problema del cortocircuito en el resonante serie está sólo parcialmente 
resuelto. En estos generadores se incluyen redes de protección que evitan la conmutación 
de los transistores si éstos tienen una tensión drenador-surtidor grande, es decir, si el diodo 
opuesto de la misma rama está conduciendo. Así se evita la recuperación inversa de los 
diodos. Sin embargo, la inclusión de esta red en el generador serie impide la transmisión de 
los pulsos al oscilador, debiéndose parar el generador. El objetivo de esta tesis ha consistido 
en la búsqueda, análisis, diseño y construcción, de un generador alimentado por tensión 
con característica cortocircuitable, es decir, un generador que no se detiene al aplicar el 
cortocircuito.
El estudio de las consecuencias que tiene la actuación de la red de protección sobre la 
secuencia de conmutación de los transistores del puente (estudio que se presenta en el capítulo 
tercero), explicó la incapacidad del serie para transmitir los pulsos, y desveló la necesidad 
de un oscilador inductivo a frecuencias bajas.
De acuerdo con todo lo dicho, los requerimientos del oscilador buscado son:
• Comportamiento inductivo a frecuencias bajas, lo que asegura la transmisión de los 
pulsos al oscilador durante la actuación de la red de protección.
• Comportamiento inductivo por encima de la resonancia, lo que permite utilizar un 
control por variación de frecuencia y mantener una corriente sinusoidal por la bobina 
de calentamiento.
•  Alimentación por tensión, lo que, tras satisfacer el punto anterior, permite implementar 
la sección de entrada con un rectificador no controlado y un condensador de filtro.
De los dos primeros puntos se desprende que el oscilador buscado debe presentar dos 
resonancias, y por tanto, debe estar constituido por tres elementos reactivos. En concreto, 
para conseguir los intervalos inductivo-capacitivo-inductivo del oscilador, se necesita una 
primera resonancia paralelo (máxima impedancia), y otra de tipo serie (mínima impedancia) 
a una frecuencia superior.
La búsqueda del oscilador se planteó de manera sistemática, mediante la inspección de 
todas las topologías de tres elementos (capítulo tres), encontrándose tres topologías que 
cumplían los requisitos anteriores. Dos de ellas pueden considerarse variantes del serie, y la 
tercera es la L-LC, presentada, estudiada y construida en esta Tesis. En las dos primeras, el 
precio a pagar por la característica cortocircuitable es un sobredimensionamiento en corriente 
(respecto del serie) del transformador de aislamiento. En el L-LC ocurre justo lo contrario: 
puede conseguirse una alta corriente por la bobina de caldeo con una baja corriente por el 
secundario del transformador de aislamiento (en el serie ambas corrientes son iguales).
El estudio del oscilador L-LC comienza en el capítulo segundo, donde se realiza una 
descripción frecuencial de sus características estáticas.
Como consecuencia de este estudio, en el capítulo tercero se demuestran las ventajas del 
L-LC respecto al oscilador serie en relación al cortocircuito y a su ganancia en corriente, se 
proporcionan sus algoritmos de diseño, y se deducen las ecuaciones de transformación que 
permiten reemplazar los generadores actuales basados en el oscilador serie por generadores 
equivalentes (que cumplen las mismas especificaciones de potencia y frecuencia con el mismo 
inductor y la misma pieza) basados en el L-LC.
En el capítulo cuarto se comienza el estudio dinámico del oscilador mediante su descrip­
ción de gran señal (en sus formas normalizada y no normalizada), se propone un método para 
la obtención inmediata del modelo de gran señal en forma de ecuación de estado de variable 
compleja, se obtienen los circuitos equivalentes del modelo de gran señal, y se implementan 
estos circuitos en PSpice y Simulink de Matlab.
En el capítulo siguiente se continúa el estudio dinámico con el análisis de pequeña señal 
del L-LC, donde se propone también un método generalizado para la determinación del 
modelo de pequeña señal a partir de una ecuación algebraica de variable compleja. El 
estudio culmina con la obtención de las expresiones analíticas aproximadas de los polos y 
ganancias estáticas de las funciones de transferencia de pequeña señal, lo que permitió la 
descripción explícita del sistema reducido equivalente como una función del diseño y del 
punto de operación del L-LC en frecuencia y carga.
En el capítulo sexto se describe, analiza y diseña la estrategia de control propuesta. Un 
lazo interno regula la corriente de primario del transformador de aislamiento (y por tanto la 
potencia), y dos lazos externos implementan las limitaciones de la amplitud y la fase de la 
tensión en el condensador. El conocimiento de la dependencia de la dinámica del L-LC con 
su diseño y punto de operación facilitó el análisis formal de estos tres lazos y la determinación 
del punto de diseño (caso más desfavorable). Se propone un método de diseño general que 
asegura un comportamiento de primer orden de los tres lazos para cualquiera que sea el 
punto de operación del L-LC.
En el capítulo siguiente se presentan las herramientas de simulación desarrolladas para 
PSpice y Simulink de Matlab, que permiten la inspección de las respuestas de pequeña señal 
y de los transitorios de gran señal del circuito.
Finalmente se construyó el generador basado en el oscilador L-LC. El circuito resultó ser 
efectivamente cortocircuitable, y los resultados experimentales demostraron la validez de los 
estudios realizados y de los métodos de diseño propuestos.
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Glosario
Seguidamente se presentan las nomenclaturas utilizadas a lo largo de esta memoria, al tiempo 
que se realiza una breve descripción de las mismas. Las abreviaturas se han agrupado por 
capítulos, encontrándose cada abreviatura en el capítulo donde fue introducida por primera 
vez.
Capítulo 1: Introducción
• fi: Permeabilidad magnética del material calentado.
• fio: Permeabilidad magnética del vacío.
• <t: Conductividad del material calentado.
• e: Constante dieléctrica del material calentado.
• q: Densidad de carga en el material calentado.
• ~É: Campo magnético creado por la bobina de calentamiento.
• B : Densidad de flujo magnético creada.
• J  : Densidad de las corrientes de Foucault inducidas sobre la pieza.
• Üf: Campo eléctrico inducido en la pieza.
• D : Vector desplazamiento.
• rt'. Subíndices utilizados para referenciar a los campos en la región de transición.
• u>: Frecuencia de los campos (en rads/seg) o, equivalentemente, frecuencia de fun­
cionamiento del generador.
• V : Operador nabla.
• n : Vector normal a la superficie de la pieza calentada.
•  6: Profundidad de penetración de las corrientes de Foucault.
• l ío :  Campo magnético en la superficie de la pieza.
• Zs: Impedancia superficial de la pieza.
• Densidad volúmica de potencia.
•  Densidad superficial de potencia.
• P : Potencia total disipada en la pieza.
• Rs: Resistencia superficial de la pieza.
•  r: Radio de una pieza cilindrica.
•  p: Resistividad del material calentado.
• N: Número de vueltas de la bobina de calentamiento (en el estudio electromagnético), o 
relación de vueltas del transformador de adaptación (en todos los estudios posteriores).
• I : Corriente por la bobina de caldeo.
• A: Area eficaz para el flujo del campo magnético en la pieza.
• Aa: Area eficaz para el flujo del campo magnético en el exterior de la bobina.
• l: Longitud de la bobina de calentamiento.
• la: Longitud del camino magnético externo a la bobina.
•  l ía '  Campo magnético en el exterior de la bobina.
• $: Flujo magnético.
• Reluctancia de la pieza.
• 3£0: Reluctancia del aire.
• K r : Factor de corrección de la resistencia equivalente.
• S : Superficie lateral calentada en la pieza.
• p: Perímetro de la sección transversal de la pieza.
• Req: Resistencia equivalente de la pieza.
• Rn : Resistencia por vuelta de la pieza.
• r¡: Rendimiento de calentamiento.
• R¡,: Resistencia asociada a las vueltas de la bobina de caldeo.
• Frecuencia crítica.
• Q: Factor de calidad.
•  Rpi Resistencia equivalente de la pieza en el modelo paralelo.
•  Vh f* Tensión en el primario del transformador de aislamiento.
•  I h f ' Corriente por el primario del transformador de aislamiento.
• <¡>: Angulo de conmutación del puente o, equivalentemente, fase de la impedancia del 
oscilador.
• uío: Frecuencia de resonancia del oscilador.
Capítulo 2: Análisis Estático del Oscilador L-LC
• L : Inductancia de la bobina de caldeo.
• R: Resistencia equivalente de la pieza (R  =  Req).
• La: Inductancia de la bobina serie.
• C: Capacidad del banco de condensadores.
• Leq: Paralelo entre las inductancias Ls y L.
• /?: Cociente entre las inductancias L8 y L.
• Corriente de secundario (o corriente por la bobina serie).
• i o: Corriente por la bobina de calentamiento.
• vc: Tensión en el banco de condensadores.
• ¿5^ , i0N, vCN: valores normalizados de ia, i 0,uc respectivamente.
• h-í Zb, Tbi Valores base para la normalización de tensión, corriente, impedancia y 
tiempo respectivamente.
• vi: Amplitud del primer armónico de la tensión en el secundario del transformador de 
adaptación.
• Zh'. Impedancia de la bobina de calentamiento.
• Zp\ Impedancia del circuito paralelo de salida.
• Z\ Impedancia del oscilador vista desde el secundario del transformador.
• Y: Admitancia del oscilador (Y  =  Z _1).
• Qp: Factor de calidad del circuito paralelo.
• u>op: Frecuencia de resonancia del circuito paralelo.
• H{\ Ganancia de corriente del paralelo (cociente entre i0 e is).
• Hv: Ganancia de tensión del oscilador (cociente entre vc y Vi).
• x : Vector de estado del oscilador, x =  (¿«,¿0, vc)T*
• Ax: Matriz de estado del oscilador.
• Bx: Matriz de excitación del oscilador.
• xjy: Vector de estado normalizado del oscilador.
• AXn: Matriz de estado normalizada del oscilador.
• BXn : Matriz de excitación normalizada del oscilador.
Capítulo 3: Propiedades y Diseño del Oscilador L-LC
• Vcc: Tensión de alimentación del puente.
• Vín: Amplitud del primer armónico de la tensión en primario.
• i in- Amplitud del primer armónico de la corriente de primario.
• cr,-n: Parte real de la admitancia del oscilador vista desde el primario.
• <rsec: Parte real de la admitancia del oscilador vista desde el secundario.
• Vtransist' Tensión en el punto medio de los transistores del puente.
Capítulo 4: Modelo de Gran Señal
• A )t (k =  1,2,3): Amplitudes de las oscilaciones del vector de estado x.
• <¡>k (k =  1,2,3): Fases de las oscilaciones del vector de estado x.
• z: Vector de estado de gran señal, z =  (¿sc, i'5S, ¿oc, iOSi vCCi Ves)7 .
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• zCk (k =  1,2,3): Amplitudes en coseno de las oscilaciones de x.
• z8k (k =  1,2,3): Amplitudes en seno de las oscilaciones de x.
•  Az: Matriz de estado del modelo de gran señal.
• Bz: Matriz de excitación del modelo de gran señal.
• Hjv: Frecuencia de operación normalizada.
• z: Vector de estado de gran señal en forma compleja.
• u: Vector de generadores en forma compleja.
•  Az: Matriz de estado de gran señal en forma compleja.
• zn ,A Zn íBzn: expresión normalizada de z, Az y Bz respectivamente.
• 2 NiUn,AZn: expresión normalizada de z, u y Az respectivamente.
Capítulo 5: Modelo de Pequeña Señal
• u,  n,ur. Frecuencia de operación, y sus valores estático y de p.s. (pequeña señal) 
respectivamente.
• w/v, Qn i&n ’- Valores normalizados de las magnitudes anteriores.
•  VHFi VhFi vjjf' Tensión en primario, y sus valores estacionario y de p.s.
•  ViN =  1, Amplitud normalizada del primer armónico de la tensión de secun­
dario, y sus valores estacionario y de p.s.
•  z , Z , z: Vector de estado de gran señal, y sus valores estático y de p.s.
•  zh,Z n , zn: Valores normalizados de las variables anteriores.
•  Ak, Ak (k =  1,2,3): Valores estacionario y de p.s. de las amplitudes.
• (k =  1,2,3): Valores estacionario y de p.s. de las fases.
•  M: Factor matricial de la frecuencia en la ecuación de gran señal.
•  H\fc_.Qy  Vector de funciones de transferencia de p.s. de control.
•  H |(~=0): Vector de funciones de transferencia de p.s. de linea.
• HCk (k — 1,2,3): Funciones de transferencia de p.s. de las variables en coseno.
• HSk (k =  1,2,3): Funciones de transferencia de p.s. de las variables en seno.
• Ha* {k — i? 2,3): Funciones de transferencia de p.s. de las amplitudes.
• Hfa (k =  1,2,3): Funciones de transferencia de p.s. de las fases.
• H \{Z=0): Funciones de transferencia de p.s. de control complejas.
•  H\(~=0y. Funciones de transferencia de p.s. de línea complejas.
• Zk,ZkN: Ceros (sin normalizar y normalizados) de las funciones de transferencia de 
p.s.
•  Pk,PkN (k =  1,..., 6): Polos (sin normalizar y normalizados) de las funciones de 
transferencia de p.s.
• K jK n : Ganancias estáticas (sin normalizar y normalizadas) de las funciones de trans­
ferencia de p.s.
• Ubk (k =  1,2,3): Frecuencias de bateo de los polos de p.s.
• Qh (k — 1, 2,3): Factores de calidad de los polos de p.s.
•  Ljm: Frecuencia de modulación (distíngase de la frecuencia de corriente máxima). .
• P(f$): Polinomio para el cálculo de los polos de p.s. (distíngase de la potencia).
•  u c: Frecuencia de corte de las funciones de transferencia de p.s.
• H{Sc: Función de transferencia de p.s. de control de la amplitud de la corriente de 
secundario.
•  H{ai: Función de transferencia de p.s. de línea de la amplitud de la corriente de 
secundario.
•  H jCe: Función de transferencia de p.s. de control de la fase de la tensión en el conden­
sador.
•  H fCl: Función de transferencia de p.s. de línea de la fase de la tensión en el condensador.
• HVCc: Función de transferencia de p.s. de control de la amplitud de la tensión en el 
condensador.
• HVCl: Función de transferencia de p.s. de línea de la amplitud de la tensión en el 
condensador.
• KiSc, K íScn: Ganancias estáticas (sin normalizar y normalizada) de H{Sc.
• K {Sl, K\s1n ' Ganancias estáticas (sin normalizar y normalizada) de .
• Kfec, K f CcN: Ganancias estáticas (sin normalizar y normalizada) de H fCc.
• K fcnK f c¡N: Ganancias estáticas (sin normalizar y normalizada) de H /Cr
• K VCc, K VCc : Ganancias estáticas (sin normalizar y normalizada) de HVCc.
• K VCI, K vc, : Ganancias estáticas (sin normalizar y normalizada) de Hvct.
Capítulo 6: Análisis y Diseño del Circuito de Control
• C(u): Variable de control.
• vref ’ Tensión de referencia del lazo de regulación.
• K VCo- Ganancia del VCO.
• wm: Frecuencia de máxima corriente de primario.
• R(S): Función de transferencia del regulador.
• v<f>: Salida del sensor de fase.
• ujj: Frecuencia de corte del filtro paso-bajo del sensor de fase.
• Vd d* Tensión de alimentación de la lógica de control.
•  T^ : Ganancia del sensor de fase.
• Tv: Ganancia del sensado de la amplitud de la tensión en el condensador.
• Ra: Ganancia del sensado de la amplitud de la corriente de primario.
• Gl^(S): Ganancia de la limitación de fase.
• Glv(S): Ganancia de la limitación de tensión.
•  G(S): Ganancia directa de la regulación.
• G<j>(S): Ganancia directa de la limitación de fase.
• Crv(Sr): Ganancia directa de la limitación de tensión.
•  H(S): Realimentación de la regulación.
• H ^S):  Realimentación de la limitación de fase.
• HV(S): Realimentación de la limitación de tensión.
•  GH(S): Función de transferencia en lazo abierto de la regulación.
• GH<¡,(S): Función de transferencia en lazo abierto de la limitación de fase.
• GHV(S): Función de transferencia en lazo abierto de la limitación de tensión.
• F(S): Función de transferencia en lazo cerrado de la regulación.
• F^S):  Función de transferencia en lazo cerrado de la limitación de fase.
• FV(S): Función de transferencia en lazo cerrado de la limitación de tensión.
• Ib w • Ancho de banda de la regulación.
• I b w Ancho de banda de la limitación de fase.
•  / b w v - Ancho de banda de la limitación de tensión.
• /¿: Frecuencia asociada al cero de Gl^{S).
• f v: Frecuencia asociada al cero de Glv{S).
• K í: Ganancia de R(S).
• Gj¿: Ganancia a frecuencias altas de Gl+(S).
• G¡v: Ganancia a frecuencias altas de Glv(S).
• Referencia de la limitación de fase.
• vcrcf: Referencia de la limitación de tensión.
• MF:  Margen de fase de la regulación de corriente.
• MF#: Margen de fase de la limitación de fase.
• M FV: Margen de fase de la limitación de tensión.
• A(S): Audiosusceptibilidad sin limitación de fase.
• Aq(S): Audiosusceptibilidad con limitación de fase.
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IN T R O D U C C IÓ N
En este primer capitulo se exponen los principios electromagnéticos del calentamiento por 
inducción, obteniéndose, como resultado de este, análisis, el modelo eléctrico equivalente del 
conjunto bobina-pieza. Asimismo, se presentan las principales estructuras de potencia uti­
lizadas en el calentamiento por inducción, sus modos de operación, y sus problemas más 
importantes.
1.1 Introducción
El caldeo por inducción es un proceso electromagnético que permite el calentamiento de ma­
teriales conductores sin contacto físico con ellos. La limpieza, y sobre todo, la gran velocidad 
de calentamiento que se consigue a altas potencias, hacen que este proceso encuentre un gran 
número de aplicaciones industriales: cocinas de inducción, fundición en joyería, laboratorios,, 
soldaduras de difícil acceso, temple de piezas de maquinaria, etc.
El equipo de calentamiento por inducción consiste en esencia de un generador de corriente 
alterna, una bobina de calentamiento, y la pieza a calentar, que se sitúa en el interior de la 
bobina.
Cuando dicha corriente alterna se hace pasar por la bobina, se genera un campo mag­
nético intenso, de su misma frecuencia, cerca de la superficie de la pieza. Este campo 
magnético produce el calentamiento de la pieza mediante la conjunción de dos fenómenos 
bien diferenciados:
• Pérdidas por efecto Joule: Es la principal causa de disipación en el calentamiento por 
inducción. Se basa en el hecho de que el campo magnético aplicado induce corrientes 
sobre la superficie del material (llamadas corrientes de Foucault) y éstas producen 
su calentamiento por efecto Joule. Se produce tanto en materiales ferromagnéticos 
(con permeabilidad magnética p  mayor que la del vacío po), como en materiales no 
ferromagnéticos (p «  p0).
• Pérdidas por histéresis: Cuando se genera un campo magnético alterno H  en el interior 
de un material ferromagnético, la respuesta magnética B  del material se ve “retrasada”
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respecto al campo H  aplicado (fenómeno que se conoce como histéresis magnética). 
Esto se debe a que el campo B  en el seno del material es la resultante de la suma del 
campo aplicado H  y el creado por sus dipolos magnéticos, y que éstos tardan cierto 
,f tiempo en orientarse en la dirección del campo aplicado. El calentamiento es conse­
cuencia de la energía liberada en el proceso de reorientación de los dipolos magnéticos. 
Su contribución al calentamiento es menor que la del efecto Joule y sólo es considerable 
en materiales ferromagnéticos.
El estudio electromagnético que se presenta a continuación se centrará, únicamente, en 
la descripción del mecanismo de disipación por efecto Joule, pues, tal y como se comentó 
anteriormente, éste constituye la causa principal del calentamiento por inducción.
1.2 D escripción E lectrom agnética
Antes de poder trabajar con esquema eléctrico alguno, es necesario conocer el modelo eléc­
trico que representa al conjunto bobina-pieza. En esta sección se describen los procesos elec­
tromagnéticos propios de la interacción bobina-pieza, que permitirán finalmente la obtención 
del modelo eléctrico equivalente y su dependencia con los parámetros electromagnéticos y 
geométricos de dicho conjunto.
Se demostrará que, cuando se aplica un campo magnético alterno cerca de la pieza, se 
inducen campos electromagnéticos en la zona más superficial de ésta, zona que llamaremos 
“región de transición”. Estos campos, de acuerdo con la ley de Joule generalizada,
~S = a~É (1.1)
inducen corrientes y producen el consiguiente calentamiento del conductor (pieza). Los
campos en la región de transición serán tanto mayores cuanto mayores sean en una región
cercana a la superficie del conductor. Por tanto, es inmediato pensar que un buen generador 
para caldeo inductivo será aquel que logre producir intensos campos magnéticos en una región 
cercana a la superficie de la pieza. Paxa entender mejor este proceso de calentamiento, se 
verá:
• Cómo es la distribución de los campos eléctrico y magnético en la región de transición.
•  Cómo son las corrientes inducidas en la región de transición.
• De qué depende la potencia disipada en la región de transición.
1.2.1 Los Cam pos en la R egión  de Transición
Las cuatro ecuaciones de Maxwell en los medios materiales son,









Figura 1.1: Orientación de los ejes de coordenadas y  del vector normal respecto de la super­
ficie de la pieza.
V H  = 0








donde g es la densidad de carga del medio, e es la constante dieléctrica del medio, ~É es el
campo eléctrico, ~É es el campo magnético, B  — p H  es la densidad de flujo magnético, J
es la densidad de corriente, y D =  e E  es el vector desplazamiento.
La cuarta ecuación de Maxwell en la región de transición es,




1019 H z  »  u
(1.6)
(1.7)
admitiendo la dependencia armónica de los campos, de frecuencia o>, se tiene que,
BDrt ,
a  u e  =  \&Ert \ \u sE r t \ — \u Dr t \ => \Jr t \ ^  \Ju D r t \ =
y por tanto, la cuarta ecuación de Maxwell en la región de transición queda,
dt
(1.8)
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Por otro lado, la tercera ecuación de Maxwell en la región de transición dice,
V x Ert = dBpcr
d t
=  - j u ¡ i H RT (1.10)
Adimitiendo la simetría traslacional del problema, las variaciones de los campos son 
mucho más apreciables en la dirección normal que en cualquier otra dirección tangencial a 
la superficie, y por tanto, puede sustituirse,
( í . i i )
Teniendo esto en cuenta, y definiendo los vectores tangenciales a la interfase, (Ert)í y 
(Hrt)u como,
(1-12)( E r t ) í =  n  x E r t
(ÜRT)t =  n X Hrt 
las ecuaciones de Maxwell (1.9) y (1.10) para la región de transición quedan,
(1.13)
E b t  =  - T ?  x =  ~ { H r t ),
<t o z  a  o z
(1.14)
Ufl OZ U¡1 o z (1.15)
Inmediatamente se comprueba que en la región de transición los campos eléctrico y 
magnético sólo presentan componente tangencial, pues sus componentes normales son nulas,
( E r t )ií =  Ti E r t  =  — ^  ~n(H RT)t
3 d






Nótese que, debido a esto, los campos en la región de transición se relacionan con los 
vectores tangenciales (figura 1.2) mediante,
( E r t ) í x ~ n  =  E r t
(H r t )í x Ti =  H r t
(1.18)
(1.19)
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Figura 1.2: Orientación'relativa de los campos en la región de transición.
El C am po M agnético en la R egión de Transición 
Derivando la ecuación (1.14) respecto de z  se tiene,
d z  cr dz2 
Haciendo el producto vectorial de ~n por (1.15)1,
8 E r t  1 92 (H r t ) , (1-20)
{H rt) ,  =  7? x H r t  =  T ? x  ( 2 - £ - ( E RT),)  =  ¿ 7 ?  x  (7T x ^ )  -  (1-21)
y sustituyendo (1.20),
( H r t ) í  —  — — «-^(Hj?r)í =    o - j ( H f í , x ) t  (1.22)
u n a  o z 2 j u n a  o z 2
Por tanto, la ecuación diferencial que satisface el campo magnético en el interior de la 
región de transición, también llamada “ecuación de difusión del campo magnético” es,
82
Qz2(HRT)t -  juiia(HRT)t =  0 (1.23)
Se define la “profundidad de penetración” 8 como,
8 =  (1.24)
y upa
pudiéndose escribir la ecuación de difusión (1.23) como,
¿ ( h £ ) ,  -  Í j ¿ h £ ) ,  =  0 (1-25)
Esta es una ecuación vectorial que se puede descomponer en dos ecuaciones escalares, 
una para cada componente de ( H r t ) í .
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La ecuación característica es,
X2 - j j 2  =  O =*■ X =  (126)
y por tanto la solución general es,
-=* -d+j)
(.HRT)t =  A z *  +  B e ^ r -  (127)
Aplicando la condición de convergencia del campo magnético cuando z  tiende a infinito, 
se obtiene la única solución con significado físico válido,
-O+j)*
(■#j?r)t =  (ifür)í(z=o)e 6 (1.28)
Haciendo el producto vectorial de la ecuación anterior por ~n, y teniendo en cuenta 
(1.19),
H r t  =  HRT(2=o)e ( 61 (1.29)
Finalmente, puesto que el campo magnético es continuo en la interfase,
HOT =  Hoe=*i*^í  (1.30)
siendo Hq la componente tangencial del campo magnético en la interfase.
El C am po Eléctrico en la Región de Transición 
Sustituyendo la ecuación (1.30) en (1.14),
^ = ^ x =  x  ( ^ ^ )  =  ^ x * )  (i-3 i)
Definiendo la “impedancia superficial” Za como,
Z , =  l- ± f  (1.32)
se puede escribir el campo eléctrico como,
E r t  =  Z s ( H r t  x  t i ) (1.33)
que expresa la ortogonalidad entre el campo eléctrico y el magnético.
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C onsecuencias
En la región de transición se tiene:
•' Los campos eléctrico y magnético son paralelos a la superficie y perpendiculares entre 
sí.
•  La propagación de los campos se produce perpendicularmente a la superficie (dirección 
del eje z).
•  En esta dirección, la intensidad de los campos presenta un rápido decrecimiento expo­
nencial, pudiéndose suponer extinguidos a una distancia 8 de la superficie.
•  El módulo del campo magnético predomina sobre el del campo eléctrico, por lo cual 
se dice que en la región de transición se tiene una “onda magnética”, sobre todo a 
frecuencias pequeñas:
Jgl = í l  = ,/Z (1.34)
I-ErtI ^
• El desfase entre el campo eléctrico y el magnético es,
7T
<j> =  arg(ERT) -  arg(HRT) =  arg(Z8) =  -  (1.35)
1.2 .2  Las C orrientes en la R egión de Transición
ILa existencia de un campo eléctrico no nulo en el interior del conductor implica la existencia 
<de corrientes,
Jrt =  gEflt =  o-Za(HRx x "ñ*) (1.36)
1 .2 .3  La P oten cia  D isipada en  la R egión de Transición
D e acuerdo la ley de Joule generalizada, el valor medio temporal de la potencia disipada por
mnidad de volumen en el conductor será,
—  =  -  • JRt • ERt =  — |^i?r|2 (1-37)
jy sustituyendo (1.33) y (1.30),
( U 8 )
dV  2 K }
La potencia disipada por unidad de superficie de conductor se obtendrá sumando la 
¡potencia que se disipa a cada distancia de la superficie, es decir,
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P0
0.37 P0
O 5_ 8 
2
Figura 1.3: Distribución de corriente y  potencia en una pieza cilindrica.
siendo r el radio de la pieza, Ra su “resistencia superficial”,
R, =  Re(Z.) (1'40)
y p su resistividad.
Como consecuencia de este estudio se derivará la expresión de la resistencia eléctrica 
equivalente de la pieza.
1.3 R esisten cia  E léctrica Equivalente
Dado que el objetivo final de este trabajo consiste en la construcción de un circuito capaz 
de desencadenar este fenómeno electromagnético, y puesto que para ello habrá que realizar 
un estudio teórico previo del mismo haciendo uso de la teoría de redes, será por tanto 
imprescindible el conocimiento del conjunto bobina-pieza en términos eléctricos, es decir, 
será necesario disponer de un esquema eléctrico que se comporte de manera equivalente al 
conjunto bobina-pieza.
En la ecuación (1.39) se describe la relación existente entre la intensidad del campo 
magnético aplicado y la potencia que éste disipa sobre la pieza. A continuación se describirá 
la relación existente entre la corriente que circula por la bobina y el campo magnético que 
genera, lo que permitirá deducir la relación corriente-potencia, y, así, obtener la resistencia 
equivalente de la pieza. Para ello, se parte de la configuración mostrada en la figura 1.4. Las 
líneas de campo magnético se cierran sobre sí mismas rodeando a las N  espiras de la bobina 
de caldeo, por las que circula una corriente alterna / .  El camino magnético que describen
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H ol
Figura 1.4: Configuración magnética equivalente del conjunto bobina-pieza. El campo mag­
nético se concentra sobre la superñcie de la pieza en un espesor 6, resultando un área efectiva 
para el ñujo (A) m uy reducida.
las líneas de campo por el exterior de la bobina puede imaginarse como un “gap” de grandes 
dimensiones, con una sección Aa y una longitud /8. El campo en el interior de la bobina se 
concentra sobre la superficie de la pieza en un área A, muy pequeña si 6 <C r, o igual a la 
sección de la misma si 6 > r.
Aplicando la ley de Ampere, la integral de circulación del campo magnético H  a lo largo 
de su camino será igual a la corriente total que atraviesa la superficie encerrada por dicho 
camino. Tomando un camino en el conductor muy cercano a su superficie, sólo habrá que 
considerar la corriente de la bobina y no las corrientes superficiales de la pieza, por tanto,
N I  = \X \l+ \Í? .\l*  = — l + — U(1.41)
P PO
siendo H q  el campo en la superficie de la pieza.
El flujo magnético sobre las superficies A y Aa ha de conservarse, por tanto,
=  +  =  $ (*  +  » .)  (1.42)
p A  p o A a
siendo y 3£a las reluctancias de los caminos magnéticos interno y externo (aire) respecti­
vamente. El valor de es variable dependiendo de si se trabaja en vacío o con pieza, de las 
características de la pieza, etc., mientras que 3?a se puede suponer constante.
En vacío, puesto que A = x r2 es comparable con A0, y p = /¿0, la reluctancia del camino 
interno será del mismo orden de magnitud que la del externo.
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Cuando se introduce una pieza ferromagnética (/z /z0), se distinguen los dos casos
siguientes:
•' Si la pieza es poco conductora (ferrita) (cr <C), la profundidad de penetración (1-24) 
es mucho mayor que el radio de la pieza, por lo que el área del camino interno será 
A  =  7rr2 comparable con Aa. Puesto que /z /zo, la reluctancia del camino interno 
se hace mucho menor que la del externo, o sea, -C 9£0- Esta situación es análoga a 
la de una bobina con gap, siendo el gap quien determina la inductancia de la bobina. 
Puesto que la reluctancia total ha disminuido respecto de la que se tenía en vacío, la 
inductancia habrá aumentado.
•  Si la pieza es conductora (hierro, acero, etc.), tal y como ocurre en el calentamiento 
por inducción, la profundidad de penetración se hace muy pequeña en comparación 
con el radio de la pieza. Esto hace que A <C Aa hasta tal punto que la reluctancia 
del camino interno se hace mayor que la del externo, incluso siendo la permeabilidad 
magnética del material mucho mayor que la del vacío. En estos casos se tendrá,
£  >  Ha (1.43)
por lo que la reluctancia en este caso será mayor que en vacío, y, por tanto, la induc­
tancia será menor. Este hecho es fácilmente contrastable experimentalmete, ya que la 
introducción de la pieza implica siempre un incremento de la frecuencia de resonancia.
Cuando la pieza supera la temperatura de Curie, la permeabilidad /z se hace igual a 
. la del vacío, es decir, el material ferromagnético se vuelve no ferromagnético. Como 
consecuencia, 8 aumenta hasta hacerse mayor que el radio de la pieza, presentando el 
conjunto una reluctancia similar a la que se tenía en vacío.
En resumen, cuando se introduce en la bobina una pieza ferromagnética conductora, 
la inductancia del conjunto disminuye, y cuando la pieza alcanza la temperatura de 
Curie la inductancia recupera su valor inicial.
De (1.43) se deduce que en una pieza ferromagnética conductora, el campo magnético 
en la superficie del conductor será mucho más intenso que en el exterior de la bobina. Por 
tanto, (1.41) se reduce a,
—> N I
l f t |  =  —  (1.44)
Usando (1.39) obtenemos el valor de la densidad de potencia en función de la corriente 
por la bobina y las características del conjunto bobina-material calentado,
g  =  \ r ,  ( l  -  e ^ )  |SÍ|* =  | R .K r ¥ - I 2 (1.45)
siendo K r ,
K r =  1 - (1.46)
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La potencia total disipada se obtendrá multiplicando por la superficie total calentada, S ,
i " N 2 '
P  =  ±RsK rS — I 2 (1.47)
De esta última expresión se deduce que, a efectos disipativos, la pieza se comporta como 
una resistencia de valor,
\ T 2
R eq  =  RsK r S —  (1.48)
por la que circula la corriente de la bobina, y que por tanto estará en serie con ella, y en la 
que se disipa toda la potencia.
Sustituyendo (1.40) en la ecuación anterior, y teniendo en cuenta que S =  pl, siendo p el 
perímetro de la pieza, se llega a que,
Req =  K rN 'R n  (1.49)
donde Rn  es la resistencia por vuelta, que se define como,
Rn  =  P ( £ )  (1.50)
Es interesante observar la dependencia geométrica de la resistencia por vuelta (1.50), 
ya que se corresponde con el concepto habitual de resistencia, donde p es la longitud de 
la resistencia, y SI es la sección efectiva de conductor por la que circulan las corrientes 
superficiales (figura 1.5).
Otro dato práctico interesante que concuerda con los resultados obtenidos es la evolu­
ción de R cq con la temperatura durante el proceso de calentamiento. Cuando se mantiene 
constante la amplitud de la corriente alterna aplicada (con un generador similar al que se 
presenta en esta tesis), la potencia consumida es proporcional al valor de la resistencia. Se
observa que dicha potencia aumenta con la temperatura de la pieza hasta que se alcanza el
equilibrio térmico. Esto se debe al aumento de la resistividad p con la temperatura. Cuando 
se alcanza la temperatura de Curie, la potencia, y por tanto la resistencia equivalente, de­
crecen rápidamente. La explicación es que la disminución de p  produce un aumento de la 
profundidad de penetración 6 y, por tanto, una disminución de la resistencia por vuelta Rn  
y de K r .
A  partir de (1.49) puede obtenerse la resistencia equivalente para cualquier tipo de pieza. 
Puesto que la mayoría de las veces la pieza tiene forma cilindrica, el cálculo de la resistencia 
equivalente para esta geometría es de especial interés, resultando inmediatamente,
Re,  =  K RN 2p ^ f  (1.51)
siendo r el radio de la pieza.
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Figura 1.5: Caracterización geométrica de la resistencia por vuelta R ^.
1.3.1 Consecuencias Prácticas Derivadas del Factor K r
En la figura 1.6 se representa el valor teórico y el experimental [Zinn] del factor de corrección 
de la resistencia equivalente, K r ,  para una pieza de geometría cilindrica. Los valores teóricos 
se han obtenido a partir de la ecuación (1.46).
R endim iento  de C alentam iento
Cuando las corrientes o las frecuencias son elevadas, los efectos proximidad y pelicular provo­
can un aumento de la resistencia asociada a las vueltas de la bobina de caldeo, lo cual ha 
de ser considerado en términos de rendimiento. Se define el rendimiento de calentamiento r¡ 
como la razón entre la potencia disipada en la pieza, y suma de la disipada en la pieza más 
la disipada en el bobinado, es decir,
T í —  I 2K q  _  R eq
n P R C, + P R b
donde R es la resistencia del bobinado.
Para una resistencia equivalente dada, el rendimiento disminuye cuando la resistencia del 
bobinado aumenta. Esto justifica la elección del cobre para la construcción de las bobinas 
de inducción, dada su baja resistividad.
Para una Ri dada, el rendimiento aumenta al aumentar R eq. Por una parte, de acuerdo 
con (1.50), la resistencia por vuelta aumenta cuando disminuye 6. Por otra, de la figura 1.6 
se deduce que K r  también aumenta cuando 6  disminuye. Por tanto, las mayores R eq y los 
mayores rendimientos se consiguen con las menores 6.
Frecuencia C rítica
El concepto de frecuencia crítica está íntimamente ligado con el de rendimiento y con K r . 
La frecuencia crítica es aquella por debajo de la cual el rendimiento de calentamiento cae 
rápidamente. Cuando 6 se hace mayor que la cuarta parte del diámetro de la pieza (figura 
1.6) se produce una disminución rápida del coeficiente K r ,  lo que causa una disminución de 
R tq y una caída del rendimiento. Considerando la dependencia de 6 con la frecuencia (1.24),













Figura 1.6: D e p e n d e n c i a ,  d e l  f a c t o r  d e  c o r r e c c i ó n  d e  l a  r e s i s t e n c i a  e q u i v a l e n t e ,  K r ,  c o n  l a  
r e l a c i ó n  d i á m e t r o - p r o f u n d i d a d  d e  p e n e t r a c i ó n .
se llega a que la frecuencia crítica es,
fcr = Al7ifir: (1.53)
En lo que respecta a la evolución de la resistencia equivalente con la frecuencia, a fre­
cuencias superiores a f„ , R eq es proporcional a la raíz cuadrada de la frecuencia, dada la 
dependencia de 6 con la frecuencia (1.24), mientras que por debajo de disminuye muy 
rápidamente con la frecuencia.
Las aplicaciones de temple superficial trabajan por encima de }„, mientras que las aplica­
ciones de fundición trabajan a frecuencias inferiores a Como consecuencia, la resistencia 
equivalente es muy distinta en estos casos, siendo mucho mayor en las aplicaciones de temple.
1.4 M odelos de la Inductancia de Caldeo con Carga
En las secciones anteriores se han descrito los conceptos fundamentales del electromagnetismo 
asociados al proceso de transferencia energética entre la bobina de caldeo y la pieza conduc­
tora. Se han expuesto los efectos de la geometría del inductor, las propiedades del material 
calentado y la frecuencia de trabajo, sobre la resistencia equivalente y el rendimiento de ca­
lentamiento. Seguidamente se exponen los circuitos equivalentes del conjunto bobina-pieza 
que permitirán el análisis de dicho conjunto mediante el uso de la teoría de redes.
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Aplicación Potencia Frecuencia
Fundición para laboratorios lKw-200Kw 2KHz-20KHz
Fundición para la industria 25Kw-12Mw lOOHz-lOKHz
Forja 5Kw-5Mw 250Hz-10KHz
Temple superficial (S >  2mm) 5Kw-lMw 3KHz-10KHz
Temple superficial.(ó <  2mm) 5Kw-500Kw 2KHz-250KHz
Soldadura de tubo 50Kw-lMw 50KHz-500KHz
Plasma, ionización lKw-400Kw 200KHz-2MHz
Tabla 1.1: Aplicaciones del calentamiento por inducción, sus potencias y  frecuencias típicas 
de funcionamiento.
1.4.1 El M odelo L-Q
La caracterización práctica más habitual de la bobina de caldeo con carga se hace a través 
del concepto de factor de calidad Q , que se define como,
Q =  |J:" d', ‘ 1' (1.54)
■i activa
Es decir, el factor Q dice cuánta potencia reactiva es necesaria sobre la bobina de caldeo 
para obtener la potencia activa o real deseada sobre la pieza.
Como ya se ha dicho, ciertas aplicaciones funcionan por debajo de la frecuencia crítica 
mientras que otras operan por encima. Aunque en el primer caso la resistencia equivalente 
es mucho menor que en el segundo, en la práctica se encuentra que el factor de calidad se 
mantiene aproximadamente en el mismo orden de magnitud para un material dado. Así pues, 
puede decirse que el factor de calidad es una característica de la aplicación que depende del 
material que deseamos calentar. Los habituales factores Q están comprendidos entre 5 y 30. 
El inductor de salida queda perfectamente caracterizado por su inductancia L y su factor de 
calidad Q.
De este modelo L-Q se pueden deducir los modelos circuitales L-R-serie y L-R-paralelo, 
sin la necesidad de conocer las características electromagnéticas del material.
1.4.2 El M odelo L-R-Serie
El modelo serie es el mostrado en la figura 1.7. L es la inductancia de la bobina de caldeo, 
y Req es la anteriormente mencionada resistencia equivalente de la pieza. A continuación se 
verá la relación existente entre Req y el factor Q.
La potencia compleja sobre la bobina cargada es,
P  =  =  Pact +  j Prcact (1.55)






Figura 1.7: Representación serie de la bobina de caldeo.
de donde se obtiene,
p _  w ,
n *  -  2
*rcact — 2
Por tanto, el factor de calidad resulta,







De acuerdo con esta última expresión, se explica que Q dependa de las características 
del material calentado y no del número de vueltas de la bobina TV, pues la dependencia con 
el número de vueltas se cancela entre numerador (dependencia de L con N ) y denominador 
(dependencia de Req con TV),
Q  =
N 2ALu Alu
N 2K r Rn K rRn
(1.59)
siendo A l la inductancia por vuelta de la bobina.
Por otro lado, es importante resaltar que el factor de calidad relaciona las tensiones en 
L y en R eq,
« - f t e - i S i
1.4.3 El M odelo L-R-Paralelo
El modelo paralelo es el mostrado en la figura 1.8.
La potencia compleja sobre la bobina es,
lu»|2 (r, + }L) _ p .„




L  R i XRr
N''
Figura 1.8: Representación paralelo de la bobina de caldeo.
de donde se obtienen,
P i d  = 2 Rp
P re a c t
— Wr
Por tanto, el factor Q resulta,
<3 =
2 L l j
\ P reací] R p
P act L lj
Por otro lado, Q relaciona las corrientes por L y por Rp, ya que,





La relación existente entre las resistencias del modelo serie y paralelo será, igualando 
(1.58) y (1.64),
R 'tR , =  (L u f  (1.66)
1.5 C ircuitos para C alentam iento por Inducción
De todo lo dicho ha quedado claro que para producir calentamiento por inducción es necesaria 
una corriente alterna por la bobina de caldeo. Aunque existen otros métodos, la forma 
más eficiente de generar esta corriente alterna es mediante la resonancia entre la bobina de 
caldeo y un condensador. Los generadores de inducción que basan su funcionamiento en esta 
resonancia se clasifican en resonantes o cuasi-resonantes, según sea forzada o no forzada la 
frecuencia de oscilación del circuito.
1.5.1 Topologías C uasi-R esonantes
Cuando un circuito resonante se energetiza por medio del suministro de corriente a su bobina 
o de tensión a su condensador, y después se abandona a sí mismo, el circuito responde con
1.5. CIRCUITOS PARA CALENTAMIENTO POR INDUCCIÓN 17
SW SW
a) b)
Figura 1.9: Diagrama representativo del funcionamiento de los generadores cuasi-resonantes 
para caldeo inductivo: a) alimentados por tensión; b) alimentados por corriente.
una oscilación amortiguada de la frecuencia natural o de resonancia del circuito, representada 
por la solución homogénea de su ecuación diferencial. Desde un punto de vista energético, 
esta oscilación es la manera en la que el resonante elimina de forma disipativa la energía que 
se le proporcionó inicialmente. Este principio es el usado por las topologías cuasi-resonantes, 
cuyo funcionamiento, necesariamente, ha de estar compuesto por dos etapas: una en la que 
la fuente aporta energía al circuito resonante, y otra en la que el resonante libera parte de 
esta energía en forma de oscilación amortiguada de la frecuencia de resonancia.
Los cuasi-resonantes están compuestos por una fuente (de tensión o de corriente), un 
transistor, un condensador, y la bobina de caldeo.
En la figura 1.9 se esquematiza el funcionamiento de las topologías cuasi-resonantes ali­
mentadas por tensión y por corriente.
Según sea el estado del conmutador (posiciones A y B en la figura 1.9), se tienen las dos 
etapas de funcionamiento características de los circuitos cuasi-resonantes:
•  A) Una, no resonante, en la que se suministra energía al conjunto L-C, bien sea me­
diante el aporte de corriente a la bobina o de tensión al condensador, y que presenta 
formas de onda lineales.
• B) Y otra, resonante, en la que el elemento energetizado se descarga sobre su dual, 
presentándose formas de onda sinusoidales.
Las estructuras cuasi-resonantes utilizan un solo conmutador, por lo que su construcción 
resulta más económica que en el caso de las estructuras resonantes, que necesitan un mínimo 
de dos conmutadores.
Presentan conmutaciones suaves (a cero de tensión o de corriente) en uno de los dos 
flancos (turn-on o turn-off), pero el flanco restante se realiza mediante conmutación forzada:
• En los cuasi-resonantes alimentados por tensión, para minimizar las pérdidas, la con­
mutación a “on” se realiza a cero de tensión, pero el corte es inevitablemente con la 
corriente de carga de la bobina.
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• En los cuasi-resonantes alimentados por corriente, para reducir pérdidas, se conmuta 
a “off” a cero de corriente, pero el paso a “on” se hace inevitablemente con la tensión 
de carga del condensador.
En resumidas cuentas, la conmutación que da paso a la etapa de carga (turn-on en los 
alimentados por tensión y turn-off en los alimentados por corriente) es suave pues se realiza 
de forma controlada aprovechando un cruce por cero resonante, pero la conmutación que da 
paso a la etapa resonante (turn-off éh los alimentados por tensión y turn-on en los alimentados 
por corriente) es forzada ya que ha de realizarse con la tensión o corriente almacenada en el 
elemento energetizado.
Otra característica de estos circuitos es que los transistores soportan altas tensiones o 
altas corrientes durante el periodo resonante:
• En los cuasi-resonantes alimentados por tensión, la energía almacenada en la bobina se 
descarga sobre el condensador durante la etapa resonante, produciendo una oscilación 
de tensión de gran amplitud que es bloqueda por el transistor.
• En los cuasi-resonantes alimentados por corriente, es la energía del condensador la que 
se descarga sobre la bobina en forma de oscilación de corriente de gran amplitud que 
circula por el transistor.
Estas bajas relaciones potencia-estrés reducen el uso de las topologías cuasi-resonantes a apli­
caciones de baja potencia. El uso más extendido de estos circuitos consiste en la fabricación 
de cocinas de inducción, cuyas potencias oscilan entre lKw y 3Kw.
Clasificación de las Estructuras Cuasi-Resonantes





•  Corriente-Paralelo (IP).
La denominación tensión/corriente obedece al tipo de alimentación usada, mientras que 
la nomenclatura serie/paralelo atiende al tipo de asociación entre la bobina de calentamiento 
y el condensador resonante.
Nótese la dualidad existente entre los circuitos IP y VS, y entre IS y VP. Para ilustrar 
esta dualidad, en la figura 1.10 se ha obtenido el circuito VS como dual del IP, y en la figura 
1.11 el VP a partir del IS.










Figura 1.10: Estructuras cuasi-resonantes corriente-paralelo (IP) y  tensión-serie (VS), 






Figura 1.11: Circuitos cuasi-resonantes tensión-paralelo (VP) y  corriente-serie (IS). El cir­
cuito VP se ha obtenido como dual del IS.
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La implementación del conmutador en la forma transistor-diodo antiparalelo, o en su 
forma dual transistor-diodo serie, conduce a una nueva sub clasificación de las topologías an­
teriores en las llamadas “regenerativas” y “no regenerativas”. En las estructuras alimentadas 
por tensión,
• Las regenerativas se construyen con transistor-diodo antiparalelo, es decir, con un 
conmutador bidireccional en corriente. La consecuencia es que la etapa de carga de la 
bobina empieza con una corriente negativa.
• Las no regenerativas se construyen con transistor-diodo serie, es decir, con un conmu­
tador unidireccional en corriente. La bobina sólo puede empezar a cargarse cuando su 
corriente resonante se hace positiva, es decir, un poco más tarde que en el caso de las 
topologías regenerativas.
En las estructuras alimentadas por corriente, puesto que son duales de las alimentadas 
por tensión, el criterio para esta clasificación es el inverso, es decir,
• Las regenerativas se implementan con transistor-diodo serie, bidireccional en tensión, 
por lo que la etapa de carga del condensador comienza con tensión negativa.
• Las no regenerativas se implementan con transistor-diodo antiparalelo, unidireccionales 
en tensión, por lo que la carga del condensador empezará un poco más tarde, cuando 
la tensión se haga positiva.
Puesto que en las topologías no regenerativas la etapa resonante dura más tiempo, estas 
disiparán más energía en cada periodo con la misma condición energética inicial y el mismo 
estrés en el conmutador, consiguiéndose mejores relaciones potencia-estrés. La desventaja es 
que la detección del momento de disparo óptimo para la realización de la conmutación suave 
es más crítica que en las regenerativas, complicando el elemento de sensado y la lógica de 
control.
El circuito de control de estas topologías tiene dos misiones:
•  La regulación de la potencia de calentamiento, que se hace mediante el control de la 
duración del estado de carga, dando una mayor o menor condición inicial para el estado 
resonante (control del turn-off en las estructuras alimentadas por tensión, y control del 
turn-on en las alimentadas por corriente).
•  La determinación del momento de conmutación óptimo entre los estados resonantes y 
de carga para la consecución de la conmutación suave (turn-on en las alimentadas por 
tensión y turn-off en las alimentadas por corriente).




Figura 1.12: Esquema, de un VS regenerativo (VSR) y  estrategia de control simplifícada. El 
condensador del control se carga con una fuente de corriente, generándose una rampa que 
es reseteada cada vez que se detecta la conducción del diodo antiparalelo y  que produce 
la conmutación a ON del transistor. Cuando la rampa alcanza vTef, el transistor se corta. 
vTef  controla el tiempo de conducción del transistor, y  por tanto la potencia disipada. Esta 
estrategia de control es sólo válida para bajas potencias, a las cuales el diodo conduce siempre. 
A altas potencias el diodo no siempre conduce. Las conmutaciones a ON del transistor son 










Figura 1.13: Formas de onda en un VS regenerativo (VSR).
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Rectificador Condensadores 






Figura 1.14: Diagrama de bloques de la etapa de potencia de un generador resonante ali­
mentado por tensión.
1.5.2 Topologías Resonantes
A diferencia de las estructuras cuasi-resonantes, en las que la oscilación es libre, en las 
estructuras resonantes las oscilaciones se fuerzan a una determinada frecuencia mediante 
la excitación del circuito con una señal (que suele ser cuadrada) de la frecuencia deseada., 
que se obtiene mediante la conmutación de los transistores de un puente inversor. La baja 
distorsión armónica de la señal aplicada y la alta selectividad armónica del circuito resonante 
hacen que la respuesta del mismo sea “cuasi-sinusoidal”.
Los generadores resonantes más utilizados son el serie, en cuyo caso el puente se alimenta 
por tensión, y el paralelo, alimentado por corriente.
R esonantes A lim entados por Tensión
En la figura 1.14 se muestra el diagrama de bloques de la potencia de un generador serie. 
Se compone de una etapa de rectificado (normalmente rectificación trifásica no controlada), 
una de filtrado mediante grandes condensadores electrolíticos, el puente inversor, un trans­
formador para proveer aislamiento galvánico, y el oscilador resonante que incluye a la bobina 
de calentamiento.
El puente inversor (figura 1.15) produce una forma de onda de tensión generalmente 
cuadrada Vhf sobre el oscilador. Para ello utiliza conmutadores bidireccionales en corriente, 
pudiéndose utilizar el diodo interno de los MOSFET’s o IGBT’s como diodo antiparalelo. 
Para evitar la conducción simultánea de los transistores de la misma rama, y por tanto el 
cortocircuito de la alimentación a través de éstos, la conmutación a “on” ha de ir precedida 
de la conmutación a “off” del transistor opuesto, es decir, son necesarios “tiempos muertos” 
entre ambas conmutaciones.
El oscilador se comporta como una fuente de corriente sinusoidal Ihf  pues éste está 
terminado por una inductancia serie, que puede ser la bobina de caldeo (como en el inversor 
serie) u otra adicional (como en el inversor de tres elementos que se presenta en esta tesis).
El control de la potencia se realiza habitualmente por variación de frecuencia, esto es, 
cambiando la frecuencia de excitación del puente. La conmutación a la frecuencia de reso­
nancia produce la respuesta en corriente más intensa del oscilador, debilitándose a medida 
que la frecuencia se aleja de la resonancia.
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Figura 1.16: Diagrama de bloques de la etapa de potencia de un generador resonante ali­
mentado por corriente.
R esonan tes A lim entados por C orrien te
La figura 1.16 representa, en forma de diagrama de bloques, la etapa de potencia de un 
generador resonante alimentado por corriente [Dede 91] [Dede 92a] [Dede 93a] [Dede 93b]. 
En este caso el inversor funciona a frecuencia fija, a la frecuencia de resonancia del oscilador, 
y la regulación de potencia se realiza mediante un mayor o menor aporte de corriente al 
puente. El control de esta corriente lo realiza el rectificador trifásico de la entrada, que por 
tanto deberá ser controlado. Las bobinas de alisamiento almacenan la corriente continua 
que alimenta al inversor.
El puente inversor (figura 1.17) produce una forma de onda de corriente cuadrada Ihf 
sobre el oscilador. Utiliza conmutadores unidireccionales en corriente, siendo necesaria la 
incorporación de un diodo externo en serie con el transistor para bloquear la corriente inversa.
Para que la corriente de entrada encuentre en todo momento un camino que permita su 
circulación a través del puente, la conmutación a “off” de los transistores debe ir precedida 
de la conmutación a “on” del transistor opuesto de la misma rama. Es decir, es necesario 
un “solape” entre los disparos de los transistores de cada rama. En caso contrario, el di/dt 
en las bobinas de alisamiento provocaría sobretensiones que romperían los transistores del 
puente.
El oscilador se termina con un condensador en paralelo, por lo que se comporta como 
una fuente de tensión sinusoidal Vh f•
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Figura 1.17: Inversor resonante alimentado por corriente.
M odos de Operación
Como se verá a continuación, el punto de operación de las topologías resonantes está limitado 
a un intervalo de frecuencias en el que la secuencia de conmutación no resulta problemática 
[Dede 97c].
M odos de operación de los resonantes alim entados por tensión: Considérese el
puente inversor de la figura 1.15. Dependiendo de la frecuencia de operación, la impedancia 
del oscilador puede presentar una fase <j> positiva (inductiva) o negativa (capacitiva):
• Si la fase es inductiva (<j> >  0), significa que la corriente del oscilador, Ihf? está 
retrasada respecto de la tensión aplicada, Vhf, tal y como se muestra en la figura 1.19. 
La secuencia de conmutación es, por tanto:
Vh f  >  0, I h f  < 0* Conducen los diodos DI y D3.
Vh f  >  0, I h f  >  0: Conducen los transistores Q1 y Q3.
Vh f  <  0, I h f  >  0: Conducen los diodos D2 y D4.
Vh f  < 0» I h f  <  0: Conducen los transistores Q2 y Q4.
Esta secuencia de conmutación se ilustra en la figura 1.18, y se obtiene recorriendo los 
estados de la figura en el orden a), b), c) y d).
Como puede verse, los diodos se cortan naturalmente, cuando su corriente se hace cero.
• Si la fase es capacitiva (<j> <  0), significa que la corriente del oscilador, Ihf5 está 
adelantada respecto de la tensión aplicada, Vh f> tal y como se muestra en la figura 
1.20. La secuencia de conmutación es, por tanto:
Vh f  < 0, I h f  <  0: Conducen los transistores Q2 y Q4.
Vh f  < 0, Ih f  >  0: Conducen los diodos D2 y D4.
Vh f  > 0, I h f  >  0: Conducen los transistores Q1 y Q3.
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Figura 1.18: Estados de conmutación en un resonante alimentado por tensión.
¿ Q u ié n  c o n d u c e  co r r ie n te ?
DU QU D2.4 Q2.4
Figura 1.19: Secuencia de conmutación con fase inductiva en un resonante alimentado 
tensión.







i t i i i
!






^  i1 l(p
" X . 1
f  1 Y
1
1 4  ' .
ii

























"------^  1Q u ién  c o n
i \1d u c e  corrí
J \
e n te ?  ¡








Figura 1.21: Efecto de la recuperación inversa de los diodos en un resonante alimentado por 
tensión.
Vh f  >  0, I h f  < 0: Conducen los diodos DI y D3.
Esta secuencia de conmutación se obtiene recorriendo los estados de la figura 1.18 en 
el orden d), c), b) ya) .
Se observa que los diodos se cortan con corriente. La consecuencia es que la corriente 
de recuperación inversa de los diodos circula por el transistor de la misma rama que 
se acaba de conmutar a “on”, cortocircuitando la alimentación del puente y pudiendo 
romper los transistores. Por ejemplo, imagínese que el diodo D2 está conduciendo 
(figura 1.21.a). Cuando se conmuta a “on” el transistor Ql (figura 1.21.b), se aplica la 
tensión de alimentación como tensión de polarización inversa al diodo D2, que se corta. 
La corriente de recuperación inversa circulará por Ql cortocircuitando la alimentación 
durante el tiempo de recuperación, lo que podría dañar a Di y Ql.
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Q3 / y ™
Q 2 X  Vhf
Q 4 /  Vhf
c) * d)
Figura 1.22: Estados de conmutación en un resonante alimentado por corriente.
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¿ Q u ié n  b lo q u ea  te n s ió n ?
Q1.3 D U  Q2.4 D2.4
Figura 1.23: Secuencia de conmutación con fase inductiva en un resonante alimentado por 
corriente.
M odos de operación de los resonantes alim entados por corrien te: Considérese el
puente inversor alimentado por corriente de la figura 1.17.
• Si la fase es inductiva (<¡> > 0), significa que la corriente cuadrada aplicada, Ih f , está 
retrasada respecto de la tensión mantenida por el oscilador, V h f ,  tal y como se muestra 
en la figura 1.23. La secuencia de conmutación es, por tanto:
I h f  < 0, V h f  < 0: Bloquean la tensión los transistores Ql y Q3.
I h f  < 0, V h f  > 0: Bloquean la tensión los diodos DI y D3.
I h f  > V h f  >  0: Bloquean la tensión los transistores Q2 y Q4.
I h f  > 0, V h f  <  0-* Bloquean la tensión los diodos D2 y D4.
Esta secuencia corresponde con el recorrido de los estados de la figura 1.22 en el orden 
a), b), c) y d).
Como puede verse, los diodos bloquean tensión desde cero voltios, es decir, empiezan 
a bloquear tensión en el cruce por cero de V h f ,  por lo que no habrá corriente de 
recuperación inversa.
• Si la fase es capacitiva (<¡> < 0), significa que la corriente aplicada, Ih f , está adelantada 
respecto de la tensión del oscilador, Vh f , tal y como se muestra en la figura 1.24. La 
secuencia de conmutación es, por tanto:
I h f  > 0, V h f  < Bloquean la tensión los diodos D2 y D4.
I h f  > 0, V h f  >  0^  Bloquean la tensión los transistores Q2 y Q4.
I h f  < 0? V h f  >  0: Bloquean la tensión los diodos DI y D3.
I h f  < 0, V h f  <  0: Bloquean la tensión los transistores Ql y Q3.
Esta secuencia se corresponde con el recorrido d), c), b) y a), de las fases de la figura 
1.22.
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R e c u p e r a c ió n  in v e r sa !!
— i i i i i¿ Q u ié n  b lo q u e a  te n s ió n ?
D2.4 Q2.4 Dl,3 Q U
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Figura 1.25: Efecto de la recuperación inversa de los diodos en un resonante alimentado por 
corriente.
Se observa que los diodos se fuerzan a corte mediante la aplicación de una tensión de 
polarización inversa igual a la tensión del oscilador en el momento de la conmutación del 
puente. Esto produce una corriente de recuperación inversa que cortocircuita la tensión 
del oscilador a través de los transistores y diodos de cada rama. En concreto, supóngase 
que Ql está conduciendo y Q4 está bloqueando la tensión del oscilador (figura 1.25.a). 
Cuando se conmuta Q4 a “on” (figura 1.25.b), D4 se polariza directamente y conduce, 
obligando a DI a bloquear súbitamente la tensión del oscilador. Esto produce la 
corriente de recuperación inversa de DI, que circulará a través de D4 y Q4, y que 
producirá el cortocircuito de la tensión del oscilador a través de la rama durante el 
tiempo de recuperación, pudiendo dañar los transistores y diodos.
Así pues, puede concluirse que tanto en los resonantes alimentados por tensión como 
en los alimentados por corriente, para evitar el problema de la recuperación inversa de los 
diodos y sus consecuencias se debe conmutar el inversor a una frecuencia tal que la fase del 
oscilador sea inductiva.
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El C ircuito R esonante Serie
En la figura 1.26 se muestra el circuito inversor resonante serie (SRI-Series Resonant Inverter) 
en su configuración de semipuente. Los condensadores del semipuente hacen a su vez el 
papel de condensadores de desacoplo, evitando la posible saturación del transformador de 
aislamiento debido a cualquier desajuste en los tiempos de conmutación del inversor.
Las principales características estáticas del SRI se han representado en la figura 1.27. La 
mínima impedancia, y por tanto'la máxima potencia disipada, se tendrá a la frecuencia de 
resonancia ojq. Por debajo de wo la fase del oscilador es capacitiva, y por encima de ujq es 
inductiva.
De lo dicho anteriormente acerca de los modos de operación se deduce que el SRI ha 
de ser conmutado por encima de la frecuencia de resonancia, donde la fase del oscilador es 
inductiva. En la práctica la potencia máxima especificada se disipa, por seguridad, con un 
ángulo <j> >  0 correspondiente a una frecuencia ligeramente superior a la de resonancia. La 
regulación se hace por encima de esta frecuencia, disminuyendo la potencia a frecuencias 
superiores.
Dado el reducido valor de la resistencia equivalente de la pieza Req, para producir altas 
potencias de calentamiento es necesaria una elevada corriente por el inductor de salida que 
también circulará por el secundario del transformador de aislamiento. Para minimizar las 
pérdidas ocasionadas por esta corriente, el secundario se construye con una sola vuelta, 
resultando la relación de transformación N  igual al número de vueltas de primario. La 
relación de transformación deberá ajustar la corriente de primario de forma que se cumpla,
P  =  viniincos<¡> (1-67)
siendo vtn e ¿,-n los armónicos fundamentales de la tensión y la corriente de primario respec­
tivamente, P  la potencia máxima dada como especificación, y <¡> el ángulo de conmutación 
mínimo fijado como margen de seguridad.
El diseño del condensador ajusta la frecuencia de resonancia a la frecuencia de operación 
especificada, que viene dada por el tipo de aplicación, y, en concreto, por la profundidad de 
penetración S deseada.
Los condensadores resonantes empleados en calentamiento por inducción no pueden uti­
lizarse por encima de unos 500V. La máxima tensión en el condensador se alcanza a la 
frecuencia de resonancia, cuando las tensiones sobre los elementos reactivos se igualan y la 
tensión sobre Req es V{n/ N .  De acuerdo con (1.60), la máxima tensión sobre bobina y con­
densador será Q víJ N .  Salvo que se utilicen varios condensadores en serie deberá cumplirse,
(1.68)
siendo Q el factor de calidad de la bobina de caldeo a la frecuencia de resonancia. Cuando 
se trabaja sin pieza (máxima Q) esta desigualdad no siempre se cumple, siendo el circuito de 
control el que deberá actuar subiendo la frecuencia de conmutación y reduciendo la tensión 
en el condensador. Si se utiliza el serie en puente completo, puesto que utn «  500V, la tensión
vc(u0) =  vin— <  500V
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en el condensador estará dentro de límites si la relación de transformación N  es mayor que 
Q. Este es un criterio sencillo para determinar el límite inferior de N . En un semipuente,. 
puesto qué se aplica la mitad de tensión, N  deberá ser mayor que Q /2.
La ventaja del resonante serie respecto del paralelo es la mayor sencillez de su sección 
de entrada, ya que usa un rectificador trifásico no controlado, mientras que el paralelo usa 
un rectificador trifásico controlado. Sin embargo, dos problemas importantes hacen que 
siga utilizándose el resonante paralelo en las aplicaciones de alta potencia (más de 200KW). 
Estos problemas son la elevada corriente reactiva de secundario, y su vulnerabilidad ante el 
cortocircuito de la bobina de caldeo:
•  Toda la corriente de salida circula por el secundario del transformador de aislamiento. 
Esto disminuye el rendimiento de calentamiento y hace prácticamente indispensable 
la refrigeración por agua del secundario incluso en diseños de baja potencia, lo que 
incrementa el tamaño, la complejidad, y el coste del transmormador. Por otro lado, 
la alta corriente de secundario acentúa el efecto proximidad, haciendo más crítica la 
disposición de los bobinados.
•  Cuando se introduce la pieza en el interior de la bobina de calentamiento, o se extrae de 
ella, se suele producir el contacto entre ambas y el consiguiente cortocircuito de algunas 
espiras. La inductancia asociada a la bobina de caldeo se reduce y la frecuencia de 
resonancia aumenta. Cuando el aumento de la frecuencia de resonancia es tal que la 
frecuencia de conmutación del puente queda por debajo de ella, el inversor opera con 
fase capacitiva y la recuperación inversa de los diodos puede romper los transistores. 
Para que esto no ocurra, los generadores serie se paran cuando se detecta una mala 
conmutación.
El C ircuito  R esonante Paralelo
El circuito inversor resonante paralelo (PRI-Parallel Resonant Inverter) se muestra en la 
figura 1.28, presentándose sus principales características estáticas en la figura 1.29. El valor 
máximo de la impedancia, y por tanto la máxima potencia de calentamiento, se tiene a 
la frecuencia de resonancia ljq. La fase resulta inductiva por debajo de la resonancia y 
capacitiva por encima, por lo que el rango válido de frecuencias de operación es por debajo 
de la resonancia. Sin embargo, el funcionamiento a frecuencias inferiores a la resonancia 
tiene como resultado una respuesta Vhf más intensa para los armónicos superiores de la 
corriente cuadrada de entrada Ihf, con la consiguiente distorsión de Vh f• Por esta razón, el 
resonante paralelo se conmuta a la frecuencia de resonancia, regulándose la potencia mediante 
la amplitud de Ihf*
El C ircuito R esonante Híbrido L-LC
Es el circuito presentado en esta tesis como solución a los problemas más importantes del SRI 
(su alta corriente de secundario y su incapacidad para funcionar en presencia del cortocircuito 
de la bobina de calentamiento).





Figura 1.26: Inversor resonante serie.
Puede decirse que el L-LC aglutina las principales ventajas de los osciladores serie y 
paralelo: la tolerancia al cortocircuito y la capacidad para amplificar la corriente del paralelo, 
y la sencillez de la sección de entrada y la robustez del control por variación de frecuencia 
del serie.
En el capítulo siguiente se presenta este nuevo oscilador L-LC, formado por tres elementos 
reactivos (dos inductores y un condensador).
V ariables de Salida y  Especificaciones
En general, las topologías resonantes añaden un condensador a la bobina de calentamiento 
para formar el oscilador de salida o su terminación (en el caso de que el oscilador contenga 
más de dos elementos reactivos, tal y como ocurre en el circuito L-LC). El condensador puede 
añadirse tanto en serie con la bobina como en paralelo con ella, y ésta puede representarse 
tanto por su modelo serie como por su modelo paralelo, resultando los cuatro esquemas 
eléctricos siguientes:
• Salida serie-modelo serie: El condensador se añade en serie con la bobina, y ésta s¡e 
representa por su modelo serie (figura 1.30).
• Salida serie-modelo paralelo: El condensador se añade en serie con la bobina, y ésta se 
representa por su modelo paralelo (figura 1.31).
• Salida paralelo-modelo serie: El condensador se añade en paralelo con la bobina, y ést.a 
se representa por su modelo serie (figura 1.32).
• Salida paralelo-modelo paralelo: El condensador se añade en paralelo con la bobina ;y 
ésta se representa por su modelo paralelo (figura 1.33).

























Figura 1.28: Inversor resonante paralelo.
En este apartado se demostrará que, llamando Íl a la corriente por la bobina y vc a la 
tensión en el condensador, ambas evaluadas a la frecuencia de resonancia, estas variables 
de salida (íl y vc) se relacionan directamente con los datos de la aplicación: P (potencia 
máxima especificada), u>0 (frecuencia de la aplicación), Q (factor de calidad de la bobina a 
la frecuencia de resonancia), y L (inductancia de la bobina), mediante las dos ecuaciones 
siguientes,
|v c ||t¿ | =  2 ( 1 .6 9 )
j? 4  =  (1-70)
1*1-1
independientemente de cómo sea la asociación (bien serie o bien paralelo) entre el banco 
de condensadores y la bobina de caldeo, e independientemente de cuál sea el modelo (bien 
serie o bien paralelo) que se utilice para representar a la bobina de caldeo cargada. Estas
expresiones tienen gran importancia desde un punto de vista práctico pues pueden ser usadas
como ecuaciones de diseño que permitan, tanto el dimensión amiento de los osciladores serie 
y paralelo, como el de los elementos reactivos externos de un oscilador híbrido. Veamos que 
efectivamente esto es así para cada uno de los casos anteriores.
Salida serie y m odelo serie: De acuerdo con la figura 1.30, a la frecuencia de resonancia 
se tendrá,
\ v c \ =  \ v l \  =  \ í l \ L ü j 0 (1.71)
Sustituyendo este resultado en la expresión de la potencia se tiene,
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Figura 1.29: Características estacionarias del PRI.
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lL
R eq
v c ¡ = p  C
Figura 1.30: Circuito de salida con asociación serie y  representación por modelo serie.
Rp
Figura 1.31: Circuito de salida con asociación serie y  representación por modelo paralelo.
vc^H C
Req
Figura 1.32: Circuito de salida con asociación paralelo y  representación por modelo serie.
Rp
Figura 1.33: Circuito de salida con asociación paralelo y  representación por modelo paralelo.
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Salida serie y  m o d elo  paralelo: De acuerdo con la figura 1.31 se tiene que la corriente 
por el condensador es,
ic =  VcjCu0 =  iRp -f iL =  VL -  JQ) í1*73)
Tomando módulos en esta expresión, y teniendo en cuenta que Q ^  1 en la mayoría de 
aplicaciones,
\vc\Cuq fa Q => \vc\ w \vL\ -  \íl\Lu>0 (1.74)
Kp
Sustituyendo este resultado en la expresión de la potencia,
p  =  =  . N I  =  _  l^ l l^ l  n  7E.s
2 R ,  2 Rp 2 Rp 2 Q U '
Salida paralelo y  m odelo serie: De la figura 1.32 se tiene que la tensión en el conden­
sador es,
Vc =  ÍL(Req +  jLbJo) =  Íz,Req(l +  j Q )  (1.76)
y tomando módulos (Q 1),
bel «  \ÍL\R*qQ =  ]Íl\Lw0 (1.77)
Sustituyendo este resultado en la expresión de la potencia,
n _  \ÍL\2Req __ |^l|bc|
p ------- 2 ~ - ~ 2 Q ~  (1-78)
Salida paralelo y  m odelo paralelo: A partir de la figura 1.33 se tiene que,
bel =  b¿l =  |*l | ! wo (1.79)
Sustituyendo esto en la expresión de la potencia se llega a,
„  |ve|2 \ve\\k\Luo |t>c||í£ | . .
p  =  2 R ¡  =  — 2 r T ~  ~ W  ( 80)
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Capítulo 2 
ANÁLISIS ESTÁTICO DEL 
OSCILADOR HÍBRIDO L-LC
En este capítulo se hace una descripción frecuencial detallada de las características estáticas 
del oscilador L-LC, con el fin de, en posteriores capítulos, probar la ventaja que ofrece su uso 
en el calentamiento por inducción frente a la topología serie, establecer un sencillo algoritmo 
de diseño que cumpla unas especificaciones de potencia y frecuencia de calentamiento, y 
finalmente para acertar en la concepción de la estrategia de control más adecuada.
2.1 Introducción
El circuito L-LC a estudiar es el que se muestra en la figura 2.1 [Carsten 87] [Fisher 94b]. 
En el esquema de la figura, la bobina de caldeo cargada con la pieza está representada por 
Zh mediante el modelo equivalente serie L-R, mientras que La y C son los dos componentes 
reactivos que se añaden a la bobina de caldeo para formar la estructura del L-LC.
En la configuración más habitual, esta impedancia se coloca como carga del transformador 
de aislamiento. La impedancia L-LC es atacada, desde el secundario del transformador, por 
una tensión rectangular entre las tensiones — V^ ec y +VSCC, producida por la conmutación en

















Figura 2.1: Oscilador L-LC.
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J Z r r m
Figura 2.2: El circuito paralelo determina la relación de corrientes 'f.
primario de los transistores y diodos de un puente completo o un semipuente alimentado 
por tensión. Gracias a la linealidad del L-LC, la respuesta ante esta forma de onda puede 
obtenerse como suma de las que produce cada uno de sus armónicos independientemente.
Cuando la tensión aplicada es cuadrada, tal y como ocurre en un control por variación 
de frecuencia, la amplitud vn del armónico n-ésimo presente en el secundario es,
(2.1)
Al ser ui el armónico de mayor amplitud, y dada la alta selectividad armónica del L-LC 
en el intervalo de frecuencias de funcionamiento previsto (i¿ > wo), este armónico será el que 
provoque la respuesta más intensa y el principal responsable de la disipación de potencia. 
Podrá, por tanto, aproximarse la respuesta del circuito por la que produce el primer armónico 
de la señal cuadrada aplicada,
UsCc(í) «  vi cos(u>t) (2.2)
El estudio que se realizará tiene como objetivo la obtención de las diversas funciones de 
variable u  que describen el comportamiento estático del circuito [Espí 96].
2.2 El C ircuito Paralelo C /
El circuito paralelo C/ / RL  se muestra en la figura 2.2. Este es el responsable de la relación 
entre las amplitudes de las corrientes is e ¿0, y determina la frecuencia a la que se obtiene 
el máximo de esta relación. La situación deseable es aquella en que is es pequeña pero iD 
es muy grande, de manera que sea posible conseguir un funcionamiento a gran potencia con 
una corriente de secundario pequeña.
2.2.1 El Factor de Calidad
El factor de calidad Q se define, para un sistema de segundo orden, como,
Q =  £  (2.3)
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siendo, _______
Al,2 =  -  a 2 (2.4)
las soluciiones del polinomio característico del sistema.
De acuerdo con el esquema de la figura 2.2, la impedancia del circuito paralelo es,
LC S 2 +  RCS  + 1  ^
Debido a la presencia de C, esta impedancia sólo puede ser atacada por corriente (i,),
dando urna respuesta en tensión (uc) que obedece a la siguiente ecuación de segundo orden,
(LCS2 +  R C S  +  l)vc =  (LS +  R)is (2.6)
con polinomio característico,
LCX2 +  RCX +  1 =  0 (2.7)
cuya solución tiene, de acuerdo con (2.4), un coeficiente de amortiguamiento,
ñ_ 
2 L
y una frecuencia de resonancia, .
(2-8)
wo' =im  (2-9)
con lo que, por (2.3), el factor de calidad del circuito paralelo vale,
(2 ' 10 ,
2.2.2 La Función de Transferencia Hi
La función de transferencia Hi se define como la relación entre las corrientes que circulan 
por las dos bobinas. En concreto,
(2.11)
Una de las principales virtudes del circuito L-LC reside en la posibilidad de hacer un 
diseño en el que la corriente por la bobina serie, ta, sea muchas veces menor que la corriente 
por la bobina de calentamiento, i0. Así, es posible tener una corriente grande en la carga 
y una corriente moderada por el transformador de adaptación. Por el contrario, en el cir­
cuito resonante serie, la corriente i0 circula también por el secundario del transformador de 
adaptación.
Esto tiene importantes consecuencias de tipo práctico en lo que respecta al diseño del 
transformador de aislamiento/adaptación del oscilador L-LC:
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• La corriente de secundario se ve reducida, disminuyendo las pérdidas en el bobinado 
secundario, y aumentando el rendimiento del oscilador. La demanda de refrigeración 
forzada del transformador decrece, pudiéndose eliminar la refrigeración por agua en 
algunos diseños de baja potencia.
• Al ser menor la corriente de secundario, el efecto proximidad es menos importante 
y la construcción del transformador se hace menos crítica, permitiendo un mayor 
acoplamiento de los bobinados y, consecuentemente, disminuyéndose la inductancia 
de dispersión de los mismos.
Por tanto, es interesante el estudio del módulo de Hi y la determinación de su máximo.
Para ello, y partiendo de (2.11), se obtiene,
(2-12)ia -g- ¿h¿p
Teniendo en cuenta que la impedancia paralelo Zp es, 
se llega a que,
H<^  =  LC S 2 +  R C S  +  1 2^'14)
Expresando la función de transferencia en el dominio alterno estacionario (S  —► ju ) ,
Hi^  =  1 - L C w 2 + jR C w  2^'15^
con lo que el módulo de Hi será,
\Hi(u)\2 =  ^  _  +  R2C2U2 (2-16)
El cálculo del máximo de (2.16) se reduce al cálculo del mínimo de su denominador, 
dando como resultado,
=  f / í - j  (2.17)
Sustituyendo (2.17) en (2.16) se tiene el valor máximo de |íf¿|, es decir, el máximo valor
posible para la relación de corrientes J*,
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Figura 2.3: Representación de para la verificación de las aproximaciones de UHimas
y  Him
Puesto que normalmente se cumple que,
QP >  1 (2.19)
entonces las expresiones anteriores pueden aproximarse por,
«  ~ ^ =  =  (2.20)
y
Him„* QP (2.21)
En la figura 2.3 puede observarse la evolución del módulo de H{ con la frecuencia, así 
como la validez de las aproximaciones (2.20) y (2.21).
Por otro lado, es fácil comprobar que el argumento de Hi cuando su módulo alcanza el
máximo es aproximadamente de —90 grados, tal y como puede verse en la figura 2.10.
2.3 E l C ircuito L-LC
En los siguientes apartados se desarrolla el análisis alterno-estacionario de las magnitudes 
cuyo estudio involucra al circuito L-LC completo, como son el estudio de la frecuencia natural 
del circuito, la impedancia, la potencia disipada, y la función de transferencia de la tensión 
en el condensador respecto de la tensión de secundario.
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2.3.1 Ecuaciones de Estado del Oscilador L-LC
De acuerdo con el esquema del oscilador híbrido L-LC de la figura 2.1, se tiene inmediata­
mente que,
- v c =  L , ^  (2.22)
. ve - i  , £  =  £ %  (2.23)dt
i a ~ i° =  c i t  ( 2 - 2 4 )
A partir de estas tres ecuaciones se obtienen las ecuaciones de estado del oscilador,






~ d t ~ C ~ C
(2.27)
que escritas en forma matricial resultan,
dx
=  Axx +  Bxv,cc(t) (2.28)
siendo x =  (ia, t c,vc) el vector de estado, Ax la matriz de estado,
/ o  o í M
Ax =  0 =g  ¿
V é ^ 0 )






2.3.2 D eterm inación de la Frecuencia N atural del C ircuito
La frecuencia natural del circuito se obtiene de la diagonalización de la matriz de estado del 
sistema, Ax. Llamando At* (t =  1,2,3) a los autovalores de AX1 las componentes del vector 
de estado describirán trayectorias en el espacio de fases, dadas por combinaciones lineales 
de las exponenciales eA,í.
Para obtener los valores propios de Ax resolvemos,
det (Ax -  XI) =  0 (2.31)
2.3. EL CIRCUITO L-LC 45
es decir,
-A 0 - iL,




=  0 (2.32)
resultando la ecuación,
a2 ( |  +  a ) + i ^ ( |  +  a ) +  A  =  0 
Admitiendo que A »  ^ (equivalente a Q »  1), se tiene la ecuación,











Es decir, la frecuencia natural del oscilador es w0 =  —t===, siendo Leq el paralelo de L yyLeqG
de
2.3.3 E cuaciones de E stado Norm alizadas
Seguidamente nos disponemos a normalizar las ecuaciones de estado anteriores. Llamamos 
Vfc, Ib, Zb, y Tb a los valores base para la normalización de tensiones, corrientes, impedancias, 
y tiempos respectivamente, cumpliendo las tres primeras la relación,
(2.37)
Sustituyendo v  =  VbVjf, i =  L ín ,  y f =  en las ecuaciones de estado (2.25)-(2.27) 
resulta,
d(IbÍ9jr) _  VsccÍJ'n ') Vive# ^  3g)
d(TbÍN) La La
d{h
d(rtíN) L i  
d(VbVcjf) Ib^ Sff Ibíojf
y usando (2.37),
d(TbtN) C C
















ij. y  fi\r*ir ~»ni (2.43)atfj ¿ bL>
Tomando la impedancia característica del circuito como valor base para la impedancia, 
y la frecuencia de resonancia como valor base para la frecuencia, es decir,
L
(} s N ~  *oN )
(2.44)
(2.45)
siendo Lcq =  (La || L ), se tiene
di
dtjq
hN _  1 í  v*





dtN ~  1 +  Q l°K





donde /? es la relación entre las inductancias Ls y L (¡3 =  ^-), y Q es el factor de calidad de 
la bobina de caldeo con carga (Q =  ^p-).
Como se observa, se han obtenido imas ecuaciones de estado normalizadas que dependen 
solamente del factor de calidad Q y de la relación /? entre las inductancias. Estas relaciones 
en forma matricial resultan,
dxjq
dtjq
— AxNxjsf -I” BXífV8aCN{t^j)
siendo la matriz de estado normalizada, AXN,
Axn
f 0 0
0 3  
V 1 - 1
la matriz de excitación normalizada, BXn,










y el generador normalizado uSee* (¿v) =
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2.3 .4  E studio de la  Im pedancia del C ircuito
De acuerdo con la figura 2.1, la impedancia del circuito L-LC, Z(S ), será,
Z(S) =  LsS +  ZP{S) (2.52)
y sustituyendo el valor de la impedancia del circuito paralelo, ZP(S), dada en (2.5), se 
obtiene,
Z ( s )  =  s 3 +  L s R C S 2  +  (L * +  L )S  +  R
L C S 2 +  RC S +  1 
Teniendo en cuenta las siguientes relaciones,
• La frecuencia de resonancia del L-LC,
u>o —
i / i + i
v 0
•  El factor de calidad de la bobina de caldeo Q ,
• vqp
<2 =
Llúr '0 + 1
Q,R  V 0
la impedancia del circuito L-LC puede escribirse como,
(¿ )  + i ( ¿ )  + (¿ ) +Z(S)  =  Lwo{0 + 1) (/?+! )Q
f e )  + & f e )  + 1
y pasando al dominio alterno-estacionario (S  —► ju)¡







Por (2.54) se tendrá siempre uop <  Así, los casos que se nos pueden presentar se 
reducen a los tres siguientes: que w sea menor que u>op, que u  esté entre u>0p y u0, y que w 
sea mayor que uq. Veamos cómo se comporta el oscilador en cada uno de estos intervalos de 
frecuencias.




=  R (2.58)
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Esto no es cierto en la práctica puesto que la transmisión electromagnética del calor sólo se 
produce mediante la componente alterna del campo magnético, es decir, la pieza no ofrece 
resistencia eléctrica D C o de continua/ En la práctica la impedancia D C  del L-LC es la 
resistencia de los bobinados de las dos inductancias en serie (Ls y L).
Si la frecuencia está por debajo de w0p, o sea,
LJ Lü /«
 , —  « 1  (2.59)
(¿Op Wo
entonces,
Z(lj) «  j (L s +  L)u  (2.60)
Si la frecuencia está por encima de cjo, o sea,
cj üj /n .
 , —  »  1 (2.61
Vop W0
entonces,
Z (u )x ¿ jL au> (2.62)
Es decir, a frecuencias menores que LJ0p, la impedancia del L-LC se comporta como una
inductancia de valor L8 +  L, mientras que a frecuencias mayores que Ia impedancia es la
de la inductancia Ls.
El valor de la impedancia a la frecuencia de resonancia ljq es, de acuerdo con (2.57),
( o - ,&  +  !))  <“ »
Se comprueba fácilmente que la impedancia del circuito L-LC, a frecuencias intermedias 
entre ujqp y w0, puede comportarse como una inductancia o una capacidad dependiendo 
del diseño realizado. En adelante se presenta el estudio que determina la relación entre 
los parámetros del circuito y el tipo de comportamiento (inductivo o capacitivo) a estas 
frecuencias.
2.3.5 Estudio de la P otencia
El objetivo de este apartado consiste en la obtención de unas ecuaciones de diseño que 
permitan dimensionar el valor de la potencia máxima y establecer este máximo a la frecuencia 
deseada.
La primera parte de este estudio consistirá en demostrar que la potencia máxima se tiene 
a la frecuencia lúq.
Suponiendo buena la aproximación de que toda la potencia disipada se debe al primer 
armónico de la tensión de secundario, de amplitud ui, la expresión de la potencia, P(w), 
será,
P (« ) =  ^ ü e[y (w )] (2.64)














Figura 2.5: Evolución de Z(cj) en el diagrama polar.
arg(Z) (grados)
frecuencia (Hz) l-io'M0-
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siendo Y (u) =  Z(u)~r la admitancia del circuito L-LC.
La potencia será máxima cuando Re [^(ü;)] alcance su valor máximo. 
De acuerdo con (2.57), la admitancia del L-LC puede escribirse como'
y(«).
+ 1) [K 3 (u>) +  ¿üT4( w).
donde,
/y" / \   V _  ( P +  &
2 ( W )  “  “  {  ' f i j Q u o
J3 +-1 \ u>qJ 
La parte real de la admitancia será, por tanto,
i K iK 3  +  K 2IU
K i  +  K ¡Lu0 (l3 + 1)
Desarrollando su numerador se observa que éste puede simplificarse quedando,
1
K \K 3 +  K 2I<4 =  
con lo que la parte real de la admitancia resulta,
J7e [ l » ]  =  1
Q V  + 1)
i
_K3 ^ y + K 4 (u y \LuqQ^P , + 1)2 
Desarrollando K \  +  K \  se obtiene,
I<1 +  I< 2 =  Pe(u) =  ( £ )  + C 4 ( J )  + f t ( ¿ )  + C 0
donde,
C4 =  ^ - ~  2  
Q2
O
Ca =  1 -
Co =
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Encontrar el máximo de (2.72) consiste en encontrar el mínimo del polinomio Pg(u ). Este 
mínimo ha de satisfacer la ecuación,
Haciendo el cambio de variable,
0 (2.77)
<i r e >
se tiene que,
P6(w) =  P3 (x) (2.79)
y la ecuación (2.77) queda, por la regla de la cadena,
dP6 _  dP3 dx __dP3 2w f .
d ü 3  d i  '  d u  d .X  '  ¡ 4  ( ’
Descartando la solución o; =  0, la ecuación a resolver será,
-j-P3 (x) =  ax2 +  bx +  c =  0 (2.81)
donde, a =  3, b =  2C4, y c  =  C2, cuya solución es,
x p m c *  -  2 a  ± \
Cuando se cumple,
Q »  y/2 >  1 (2.83)
los coeficientes C2 y C4 pueden aproximarse por,
C2 w 1 (2.84)
C!» «  - 2  (2.85)
con lo que,
* í w  «  |  ±  |  -  (  |  (2.86)
Puede comprobarse que la solución xpmax =  |  corresponde a un máximo relativo de
Ps(a;), dando un mínimo relativo de la potencia. La solución buscada es xpmax =  1» con lo
que, deshaciendo el cambio de variable, la frecuencia de máxima disipación será,
WPmax — ^0 (2.87)
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Figura 2.6: 
expresiones
El valor de la potencia máxima será, sustituyendo (2.87) en (2.64), y teniendo en cuenta 
(2.63),
¿  (2-88)
En la figura 2.6 se representa la evolución de la potencia con la frecuencia, y se comprueba 
la validez de las expresiones (2.87) y (2.88).
Un control de la potencia por variación de frecuencia requiere que la primera sea una 
función monótona de la segunda en el intervalo de frecuencias de regulación. Viendo la figura 
2.6, esto ocurre en w > upmax. Este será el intervalo de funcionamiento del L-LC bajo el 
control por variación de frecuencia.
Por otra parte, el valor del módulo de H{ cuando se tiene la máxima potencia es aproxi­
madamente, sustituyendo (2.87) en (2.16),
K M I  -  , 4  T í  <2 ' S 9>
que, suponiendo,
puede aproximarse por,
«  1 (2.90)
Iff.-M I « 0  (2.91)
En la figura 2.7 se verifica la ecuación (2.89).
log(P(watios))
frecuencia (Hz)
Aspecto de la potencia disipada por el primer armónico y  evaluación de las 
de u)pmax y Pmax•
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Figura 2.7: Valor de \Hi\ cuando se alcanza la potencia máxima.
2.3.6 Elstudio de la Corriente i0
Es importamte conocer cuál será, para la aplicación dada, la intensidad de la corriente que 
circula por la bobina de caldeo. El valor máximo de esta corriente se tendrá cuando se 
alcance la p>otencia máxima, por tanto,
Pmax —
con lo que lia corriente i0max será,
2 P' Ti




y sustituyemdo (2.88) en la ecuación anterior queda,
-  ÜL
-  R¡3
2.3.7 Estudio de la Corriente i s
Aunque su máximo se tendrá a la frecuencia que haga mínimo el módulo de la impedancia 
del L-LC, el resultado de este cálculo resulta poco práctico a efectos de obtener ecuaciones 
sencillas de  diseño. Por eso, se supondrá, como valor más alto de ¿s, la expresión de i5 a la 
frecuencia <de máxima potencia, que es,
Omax
Smax I f tM I
(2.95)










Figura 2.8: Amplitudes de las corrientes i9 e i0.
1- 10 '
Sustituyendo (2.89) y (2.94) en la expresión anterior queda,
vi
S^max R P \ 1 +
Í ± 1
, Q




En la figura 2.8 se puede comprobar la capacidad del L-LC para mantener una relación 
grande entre las corrientes i0 e is.
2.3.8 Estudio de la Función de Transferencia H v
Se define la función de transferencia Hv como la relación entre la tensión en el condensador 
y la amplitud V\ del primer armónico de la tensión en el secundario,
Hv(u) =  (2.98)
El estudio de esta función nos permitirá un correcto dimensionamiento en tensión y 
corriente del banco de condensadores a utilizar.
Partiendo de la definición dada,
HM  = =
i>i v\ Z
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Figura 2.9: Ganancia de Ja Hv.
y sustituyendo (2.63) obtenemos el valor de a la frecuencia de resonancia,
- iHv(uo) = 0
cuyo módulo es,




2.3.9 Estudio de la Tensión en el Condensador
La expresión de la tensión máxima en el condensador uCmol es inmediata a partir de (2.101),
0
(2.103)
2.3.10 Estudio del Angulo de Conmutación
La corriente de secundario i ,estará retrasada un ángulo < respecto de la tensión siendo,
<f> -  ars{m } -  arg {i,} =  ary = (2.104)
















Figura 2.11: Oscilador L-LC con transformador de aislamiento.
y, puesto que las magnitudes de secundario son proporcionales a las de primario, este ángulo 
será también el defasaje entre la tensión y la corriente de primario, es decir, el ángulo de 
conmutación.
El ángulo de conmutación <f> a la  frecuencia de resonancia será, de acuerdo con ((2.63),
<j> =  arg {Z(u0)} = -a rg  { Y (w0)} =  atan j  (2.105)
2.3.11 Condición de Diseño Inductivo
El objetivo de este apartado consiste en dar una condición de diseño sencilla que asegure el 
comportamiento inductivo del L-LC para todas las frecuencias.
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Partiendo de (2.65), la parte imaginaria de la impedancia del L-LC es,
Im  [Z(u)] =  -  K 2K 3) ' (2.106)
Imponemos que ésta sea positiva para todas las frecuencias, es decir, imponemos,
-  K 2(üj)K3 (u)] >  0 V u  (2.107)
‘ V *
Desarrollando la inecuación anterior resulta,
[í-V +  C r f - y  +  Co] > 0  (2.108)
L\W0/  \ÜJ0/
donde,
C0 =  1 (2.110)
/ ? + !
Realizando de nuevo el cambio de variable definido en (2.78), la desigualdad anterior 
puede reescribirse como,
x2 +  C\x +  Cq > 0 (2.111)
Para satisfacer esta desigualdad, la ecuación x2 +  C\x +  C q =  0 deberá tener solución 
compleja, es decir, se deberá cumplir,
(C 2 — 4Co) < 0 (2.112)
Desarrollando esta condición se tiene,
•F(/?) =  (1-4<22)/3j +  2 ( 1 - Q j)/? +  (Q2 +  1)2 < 0  (2.113)
Los dos cruces por cero de F(j3) se producen en,
/?1,2 =  ¡ 7)7— [ [l - Q 2 ±  2QV<32 +  2] (2.114)iQ 2
que, cuando Q 1, resultan,
(2-115)
Con valores de ¡3 por encima de ^  o por debajo de ^  se cumple la condición (2.113). 
Puestto que una ¡3 negativa carece de sentido, la condición de diseño inductivo se reduce a,
fi >  J  (2-116)
es decir, dada una Q de la bobina de caldeo con la pieza, el valor de Ls debe ser mayor o 
igual <que ^L  si es que se desea tener comportamiento inductivo del oscilador para todas las 
frecuencias.
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Figura 2.13: Evolución de Z(uj) en un diseño inductivo (fi «  ^).
C ap ítu lo  3 
P R O P IE D A D E S  Y  D ISEÑ O  DEL  
O SC IL A D O R  L-LC
En este capítulo se demuestran las ventajas que ofrece el odiador L-LC frente al circuito 
serie (SRI) y frente al resto de topologías de tres elementos. Posteriormente se presentan 
los algoritmos de diseño del L-LC, y finalmente se deducen las ecuaciones que permiten la 
transformación del SRI en un L-LC equivalente.
3.1 C om parativa SR I/L-LC
En esta sección se realizará la comparación entre las estructuras resonantes serie (SRI) 
e híbrida serie-paralelo de tres elementos (L-LC) para aplicaciones de calentamiento por 
inducción. Esta comparación demostrará las mejores prestaciones del oscilador L-LC en lo 
referente al dimensionamiento en corriente del transformador de aislamiento [Espí 97] y en 
lo que respecta al cortocircuito de la bobina de caldeo.
3.1.1 E l Inversor R esonante Serie (SRI)
En la figura 3.1 se ha dibujado el circuito equivalente del oscilador serie. Este se comporta 
de forma capacitiva por debajo de su frecuencia de resonancia ljq =  1/ V L C s r i , y de forma
inductiva por encima. Tal y como se comentó en la introducción, el puente deberá trabajar
por encima de la frecuencia de resonancia para asegurar el comportamiento inductivo y una 
secuencia de conmutación no problemática. El módulo de la impedancia es mínimo y la 
potencia de calentamiento es máxima a la frecuencia de resonancia.
Partiendo del circuito de la figura 3.1, se obtienen las siguientes características básicas 
del oscilador serie,
|  (3.1)
M w 0)| =  Qv 1 (3.2)
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CsRI íI




Figura 3.2: Representación gráfica de las propiedades del SRI.
siendo v\ la amplitud del primer armónico en el secundario del transformador de aislamiento, 
Q =  Lu>o/Re\ factor de calidad de la bobina a la frecuencia de resonancia,'y R  la resistencia 
equivalente de la pieza. De éstas se obtienen las dos ecuaciones presentadas en la introduc­
ción.






con mayor sentido práctico, ya que relacionan directamente la tensión en el condensador y la 
corriente de salida con los datos P, Q, L y u0 que caracterizan a la aplicación. Además, estas 
ecuaciones representan las propiedades esenciales del oscilador serie, las cuales se plasman 
gráficamente en la figura 3.2.
Aunque el buen funcionamiento del resonante serie ha quedado probado desde hace ya 
algún tiempo en las aplicaciones de inducción, su vulnerabilidad ante el cortocircuito de 
la bobina de caldeo sigue siendo un problema importante. Cuando se manipula la pieza 
en el interior de la bobina, el contacto entre ambas produce el cortocircuito de algunas 
espiras. Cuando esto ocurre, la bobina disminuye su inductancia y la frecuencia de resonancia 
aumenta, pudiendo situarse por encima de la frecuencia de conmutación. Llegados a este 
punto, tal y como se ha explicado en el capítulo introductorio, se tendría fase capacitiva y esto 
provocaría la recuperación inversa de los diodos. Esta grave consecuencia puede contenerse 
durante algunos pulsos mediante el uso de protecciones descentralizadas como la de la figura
3.8. Estas protecciones se sitúan en cada uno de los transistores y evitan la conmutación a
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Figura 3.3: Circuito L-LC en puente completo.
ON del transistor cuando tiene una tensión drenador-surtidor grande, es decir, evitan que 
los transistores conmuten a ON cuando los diodos opuestos de la misma rama están todavía 
conduciendo. Así se evita la destrucción de los transistores durante el tiempo necesario para 
parar la máquina.
3.1.2 El Inversor Híbrido L-LC
El L-LC es un oscilador híbrido que, como se demostrará en este capítulo, ofrece solución a 
los problemas más importantes del SRI. En la figura 3.3 se ha dibujado la configuración en 
puente completo del L-LC. En este caso, es necesario incluir un condensador de desacoplo 
para asegurar el balance voltios-segundo de primario. En la figura 3.4 se muestra el circuito 
equivalente del oscilador L-LC, y en la figura 3.5 sus principales características estacionarias: 
módulo y fase de su impedancia, y potencia disipada. El oscilador se comporta como un 
inductor de valor (Ls +  L) a frecuencias bajas, y como un inductor de valor L s a frecuencias 
altas. Hay dos resonancias, una paralelo entre L y C (a la frecuencia f 0p), y otra serie entre 
Leq =  (La || L) y C (a la frecuencia / 0), siendo,
'  5 ®  (35)
Entre estas frecuencias, el comportamiento del oscilador puede ser tanto inductivo como 
capacitivo, dependiendo del diseño realizado. La máxima potencia se produce a la frecuencia 
/o-
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Figura 3.4: Circuito equivalente del oscilador L-LC.
Las propiedades más importantes del oscilador L-LC, extraídas del capítulo anterior, se 
resumen en el siguiente conjunto de ecuaciones que describen el comportamiento del L-LC 
a la frecuencia de resonancia,
• La potencia máxima,
P =
2 R(32
• La función de transferencia de corriente,
I t t W I  - r W -  , ']
• La función de transferencia de tensión,
| TT /  \  I VC /  \  V I  + Q ‘  _  <3 I W I  = -  (wo) = ---^ ^
• La corriente de salida,







El ángulo de conmutación,








donde /? =  La/L ,  ui es la amplitud del primer armónico de la tensión en el secundario 
del transformador de aislamiento, y i? es la resistencia equivalente de la pieza.
CO M PARATIVA SRI/L-LC
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Figura 3.5: Principales características estacionarias del oscilador híbrido L-LC.
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Figura 3.6: Representación de las propiedades del L-LC.
3.1.3 La A m plificación de Corriente
Como era de esperar, a partir de las ecuaciones (3.7), (3.9) y (3.10) se obtienen las mismas 
ecuaciones (3.3) y (3.4) que en el SRI, es decir, las variables de salida del oscilador, i0 y uc, 
dependen de la aplicación de la misma manera que en el SRI. Sin embargo, la ventaja que 
ofrece el oscilador L-LC respecto al resonante serie reside en la posibilidad de diseñarlo de 
forma que la corriente de salida, t0, sea muchas veces mayor que la corriente de secundario, 
ia. Esto es posible gracias a la ganancia en corriente H{ asociada al circuito paralelo LC. En 
la figura 3.6 se ilustra de forma gráfica esta propiedad. Comparando las figuras 3.2 y 3.6 se 
deduce inmediatamente que, para una misma aplicación (idénticos valores de L, Q y w0), el 
oscilador L-LC consigue la misma potencia que el SRI con una corriente de secundario \Hi\ 
veces menor que en el SRI. En la figura 3.7 se ha representado \Hi\ en función de /? y Q. Se 
observa que para valores grandes de Q , \Hi\ es aproximadamente ¡3. Esto tiene consecuencias 
prácticas importantes:
• En primer lugar las pérdidas en el secundario del transformador se r«educen aproximada­
mente en f32 veces respecto a las del SRI, pudiéndose incluso eliminar la refrigeración 
por agua del transformador en generadores de baja potencia.
• En segundo lugar, el diseño del transformador se hace menos crítico, pues se reduce 
considerablemente el efecto proximidad entre primario y secundario. Esto, además, 
permite un mayor acoplo entre bobinados y la consecuente reducción del tamaño del 
transformador y de su inductancia de dispersión.
• Por último, manteniendo los niveles de corriente de secundario «del serie, es posible 
amplificar la corriente por la bobina de caldeo para calentar materiales que presentan 
una resistencia equivalente R  muy baja (como el latón), y que sólo ptodían ser calentados 
con el SRI a costa de un sobredimensionamiento en corriente del transformador.
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Figura 3.7: Valores de \Hi\ en fundón de (3 y  Q.
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será necesaria una capacidad C  mayor que en el SRI para adaptar la misma frecuencia de 
resonancia. En concreto, será necesaria una capacidad,
C  =  -^-jj—CsRi (3-14)
Puesto que la tensión en el banco de condensadores, uc, es la misma, la corriente por 
éstos se verá incrementada en la'misma proporción (/? +  1)//L Cuando ¡3 >> 1, este hecho 
no supone un incremento sustancial de capacidad, ni de corriente reactiva, ni requiere por 
tanto una mejor refrigeración del banco de condensadores.
3.1.4 El C ortocircuito de la  Bobina
La segunda gran propiedad del oscilador L-LC es la de poder ser cortocircuitado sin que ello 
obligue a efectuar una parada del generador.
Para entender el fenómeno del cortocircuito hay que tener presente que, tal y como 
se avanzó en la introducción, tanto la resistencia equivalente R  como la inductancia de la 
bobina L son proporcionales al número de vueltas de la bobina al cuadrado. Así, el circuito 
resultante durante el cortocircuito se obtiene de la reducción de L y R  en un mismo factor.
La consecuencia inmediata de la disminución de L es el incremento súbito de la frecuen­
cia de resonancia cj0 del oscilador. Esto produce secuencias de conmutación problemáticas 
durante:
•  El transitorio inmediatamente posterior al cambio de L, durante el cual la secuencia 
de conmutación es completamente impredecible, ya que depende de las condiciones de 
funcionamiento del oscilador en el instante del cortocircuito.
• Todo el tiempo en el que la frecuencia de conmutación se encuentre en la región de 
funcionamiento capacitivo del oscilador, o sea, por debajo de l¿>0 en el SRI, o entre u0p 
y uo en el L-LC (en un diseño no inductivo).
El primero de los casos ocurre siempre, y el segundo casi siempre. Esto obliga a utilizar las 
redes de protección mencionadas anteriormente, que evitan la conmutación de los transistores 
cuando tienen una tensión grande entre drenador y surtidor. Como se verá a continuación, 
la bondad de un oscilador ante el cortocircuito depende de su capacidad para tolerar la 
actuación de la red de protección.
Supóngase una tensión v tranaist =  500V en el punto medio de los transistores, fijada por 
la conducción del diodo antiparalelo superior Di (figura 3.9.a). Se pretende conmutar a ON 
el transistor inferior Q 2 . Sin embargo, la red de protección evita esta mala conmutación 
(provocaría la recuperación inversa de D i)  manteniendo cortado a Q2 . Cuando la corriente 
de primario, itn, se hace positiva (figura 3.9.b), el diodo se corta (después de su tiempo de 
recuperación), las capacidades C0Sa de drenador-surtidor de los transistores se descargan y 
Vtranaist decrece. En este punto se tienen dos posibilidades:
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Figura 3.8: Transistor de potencia con su circuito de protección. Se evita que el transistor 
conmute a ON con una tensión drenador-surtidor grande. Si C <C Cg, la red RC actúa como 
un integrador de constante de tiempo RC, integrando la tensión drenador-surtidor sobre Ca. 
La red de arranque inhibe inicialmente la protección para que el generador pueda arrancar.
1. Si la corriente es lo suficientemente grande, las capacidades Coss se descargarán com­
pletamente y D2 se polarizará, pasando al estado de la figura 3.9.fin. En este estado 
la red de protección permite que Q2 conmute y se transmita el pulso.
2. Si la corriente positiva no llega a hacerse lo suficientemente grande, el diodo D2 no se 
polarizará. La corriente cambiará de signo haciéndose negativa (figura 3.9.c), cargará 
las capacidades Coss, y aumentará de nuevo v transist• Entonces Qi podrá conmutar, 
cargará inmediatamente las capacidades Coss, y fijará de nuevo v tTansist =  500V (figura
3.9.d). Cuando el transistor se corte (figura 3.9.e), la situación será análoga a aquella 
con la que comienza este razonamiento (la correspondiente a la figura 3.9.a o a la 3.9.b).
Cortocircuito en el SRI
Cuando se cortocircuita el generador serie, la secuencia descrita en el punto 2 (bucle de la 
figura 3.9) se repite durante una gran cantidad de pulsos de disparo, durante los cuales se 
produce la inhabilitación sistemática de uno de los transistores (el transistor inferior en el 
caso expuesto), es decir, se aplica un pulso de larga duración al primario del transformador. 
La consecuencia real de la aplicación de un pulso tan prolongado es la saturación del nú­
cleo del transformador y, consecuentemente, la desaparición de los pulsos en el secundario. 
Finalmente esto produce el amortiguamiento y la extinción de la corriente.
Para ilustrar con mayor claridad el comportamiento del SRI durante el cortocircuito, 
se creó el modelo PSpice de la figura 3.10, en el que el oscilador H S l  es en realidad el 
subcircuito simbolizado mostrado en la figura 3.11, y los conmutadores H S 2 y HS3  son los 
de la figura 3.12. La relación de vueltas del transformador es de N  =  13.3, la frecuencia 
de conmutación es de 408KHz y la de resonancia 400KHz. Puesto que antes del primer
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Figura 3.9: Estados de funcionamiento del puente cuando la red de protección inhabilita los 
pulsos del transistor inferior. Durante los estados a), b), c), d) y  e) del bucle superior, la 
tensión en primario es positiva.
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Figura 3.10: Esquema PSpice para el estudio del cortocircuito en el oscilador serie.
pulso la tensión en el punto intermedio de los transistores está ecualizada (250V), para que 
se p>roduzca dicho primer pulso será necesario inhabilitar inicialmente la red de protección 
de la  figura 3.12. Esta red está desactivada durante los primeros 50//S. A los 100//S se 
produce un cortocircuito de aproximadamente el 50% de las espiras, y a los 200/zs se libera 
el cortocircuito. Los resultados de la simulación se muestran en las figuras 3.13 y 3.14.
En la figura 3.13 se comprueba que el SRI no se recupera del cortocircuito, y en la figura 
3.14 se observa que la secuencia de conmutación es la descrita anteriormente. Aunque en la 
simulación no se ha considerado la característica saturable del transformador, sí se observa 
una señal cuadrada de baja frecuencia en primario (que acabaría saturando el transformador), 
consecuencia de la inhibición prolongada de los pulsos del transistor inferior cuando se aplica 
una tensión positiva en primario, y la de los pulsos del transistor superior cuando se aplica 
una tensión negativa. El problema reside, tal y como se explicó anteriormente, en la baja 
amplitud de la corriente de primario, que no es capaz de cargar/descargar las capacidades 
Cosa de los transistores hasta transcurridos muchos ciclos de la señal de disparo. La razón 
de que la corriente en el SRI tarde en alcanzar la amplitud suficiente es que, durante la 
presencia del largo pulso en primario, la única inductancia capaz de incrementar la corriente 
es la inductancia magnetizante, que resulta demasiado grande.
Cortocircuito en el L-LC
En la figura 3.15 se presenta el circuito PSpice utilizado para simular el cortocircuito en el 
oscilador L-LC, y en las figuras 3.16 y 3.17 se muestran los resultados de la simulación. Se 
observa que el puente transmite los pulsos durante y después del cortocircuito.
La diferencia fundamental entre el SR I y el L-LC en lo referente al cortocircuito, es 
que en el L-LC existe un camino inductivo no desacoplado por condensador, Ls — L, de 
una inductancia lo suficientemente baja como para incrementar rápidamente la corriente
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Figura 3.13: Transición completa de la corriente de primario (abajo) y  de la tensión dren ador- 
surtidor de un transistor (arriba), durante la aplicación (100ps) y  la liberación (200ps) del 
cortocircuito en el SRI. Se observa que el SRI no es capaz de recuperarse del cortocircuito.
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Figura 3.14: Formas de onda tras la liberación del cortocircuito en el SRI, donde se aprecia 
que la red de protección imposibilita sistemáticamente la conducción de uno de los dos 
transistores. Arriba: tensiones de puerta. Abajo: corriente y  tensión en primario.
3.1. COMPARATIVA SRI/L-LC 73
cuando se aplica una tensión continua en primario. Esta característica inductiva del L-LC a 
frecuencias bajas imposibilita los largos pulsos en primario que se tienen en el SRI, y asegura 
la continuidad de los pulsos mientras actúa la red de protección.
Aún así, la robustez del generador ante el cortocircuito todavía requiere de una condición 
adicional: los diodos del puente deben ser rápidos a corte. En efecto, supóngase que D\ 
está conduciendo tal y como se muestra en la figura 3.9.a. Cuando la corriente se hace 
positiva, el diodo se mantiene conduciendo durante su tiempo de recuperación, siendo la 
corriente positiva de primario su corriente de recuperación inversa. Transcurrido el tiempo 
de recuperación, el diodo se corta y se pasa al estado de la figura 3.9.b. Durante el tiempo de 
recuperación de Di,  la tensión aplicada en primario es positiva, lo que hace que la corriente 
aumente. Si el tiempo de recuperación es grande, ocurre que la corriente alcanza valores 
elevados y el diodo se rompe por un exceso de corriente inversa. Es por esta razón que 
suelen utilizarse transistores MOSFET con diodo interno de tipo fredfet, rápidos a corte. 
Esto resulta imprescindible en generadores de alta frecuencia, en los que la corriente puede 
incrementarse considerablemente en décimas de microsegundo.
Para determinar si las conmutaciones son buenas o no, o sea, para verificar que no se ha 
producido el corte forzado de ningún diodo, representamos simultáneamente las formas de 
onda de la tensión y la corriente en primario, como en la figura 3.17(abajo). Para que las 
conmutaciones sean buenas, ha de cumplirse:
•  En los flancos de subida rectos de la tensión en primario (-25QV  —► 250V), la corriente 
de primario ha de ser negativa. Esto asegura que D 2 no podía estar conduciendo, sino 
que era Q2 quien lo hacía. Tras cortarse Q2, la gran corriente negativa carga las 
capacidades C0Ss hasta hacer conducir a Di.
• En los flancos de bajada rectos de la tensión en primario (2501  ^-+ —250V), la corriente 
de primario ha de ser positiva. Esto significa que era Q1 quien conducía. Al cortarse 
Qi, la corriente positiva descarga C0S3 y hace conducir a D 2.
En las figuras 3.17, 3.18 y 3.19 se comprueba que todas las conmutaciones del L-LC son 
seguras, demostrando el buen funcionamiento de la red de protección.
Todavía puede aumentarse más la robustez del L-LC frente al cortocircuito si se diseña 
de forma que sea inductivo para todas las frecuencias. En presencia del cortocircuito, una 
vez alcanzado el régimen estacionario, el oscilador mantendrá su característica inductiva (la 
corriente estará retrasada respecto de la tensión), y por tanto no actuará la red de protec­
ción. Así, durante casi todo el tiempo que dure el cortocircuito, se evitará la conducción 
de corriente inversa de los diodos y las descargas de las capacidades COSs forzadas por la 
conmutación de los transistores (y las pérdidas asociadas a éstas). En la figura 3.20 se pre­
sentan las principales características del L-LC a la frecuencia uj0 que resulta de cortocircuitar 
un tanto por ciento K  de las espiras. Se comprueba que la condición de diseño inductivo 
2P/Q  >  1 se sigue cumpliendo en presencia del cortocircuito.












Figura 3.15: Esquema, PSpice para el estudio del cortocircuito en el oscilador L-LC.
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Figura 3.16: Transición completa de la tensión drenador-surtidor de un transistor (arriba) y  
de la corriente de primario (abajo), durante la aplicación (100ps) y  la liberación (200ps) del 
cortocircuito en el L-LC. Se observa que el L-LC es capaz de mantener los pulsos durante el 
cortocircuito, así como recuperarse del mismo.
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Figura 3.17: Formas de onda en el momento en que se produce el cortocircuito en el L-LC. 
Arriba: tensiones de puerta. Abajo: tensión y  corriente de primario.
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Figura 3.18: Formas de onda experimentales durante el transitorio inmediatamente posterior 
al cortocircuito en el L-LC.
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Figura 3.19: Formas de onda experimentales una vez alcanzado el estacionario en presencia 
del cortocircuito en el L-LC.




























Figura 3.20: Características del L-LC a la frecuencia de resonancia en función del porcentaje 
de espiras cortocircuitadas (K): frecuencia de resonancia, condición de diseño inductivo, 
corriente de primario, ángulo de conmutación, tensión en el condensador y  potencia disipada. 
Para la obtención de estas gráñcas se ha supuesto L(k) =  (1 — k/100)2L, R(k) = (1 —
k / m)2R.
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3.2 Otras Topologías de 3 E lem entos A lim entadas por 
Tensión
Una vez entendidas las ventajas que ofrece el L-LC respecto del SRI (capacidad para am­
plificar la comente de secundario y para mantener los pulsos durante el cortocircuito), nos 
cuestionamos si podría existir alguna otra topología dé tres elementos alimentada por tensión 
que también presente estas ventajas.
Las posibles estructuras con dos bobinas y un condensador son:
• (C — L) — La: Que es un oscilador serie y por tanto no es cortocircuitable.
• (C  — L )/ /L a: Se trata de un serie con una bobina Ls en paralelo (figura 3.21.a). Esta 
estructura tiene una resonancia paralelo en wop =  l / y ( L 5 +  L)C, donde la impedancia
es máxima. La mínima impedancia se tiene a la frecuencia de resonancia uq =  1 ¡yjLC. 
Si se diseña Ls ^> L, el circuito puede ser cortocircuitable sin alterar las características 
básicas de funcionamiento del SRI, es decir, con una corriente por La muy pequeña. 
Aún así, este circuito no amplifica la corriente de secundario.
•  (C — La)//L:  El circuito se muestra en la figura 3.21.c. La impedancia es máxima a la 
frecuencia l>qp =  1 / \J(La -f L)C, y  se anula a la frecuencia de resonancia w0 =  1/ y/LaC. 
La potencia máxima se produce sobre La y C, y no sobre L, por lo que no resulta 
efectivo.
• [C/ / L) — La: Es el circuito L-LC estudiado e implementado en esta tesis. Se puede 
imaginar como un paralelo alimentado por la corriente de la bobina La. La Q del 
paralelo es la responsable de la amplificación de corriente sobre el bucle LC. La 
existencia de un camino inductivo no desacoplado por ningún condensador, La — L, le 
confiere la característica cortocircuitable.
• (C/ / L)/ / La: No es implementable porque tiene un condensador en paralelo a la en­
trada. La tensión cuadrada aplicada produciría picos de corriente.
• (C / /L a) — L: Es otra variante del SRI que resulta de colocar una inductancia La 
en paralelo con el condensador (figura 3.21.b). La impedancia se hace infinita en 
uj0p =  l /y /L sC , y .la resonancia se tiene en uo =  l/yJ(La/ /L )C .  Si se diseña con 
La L, el circuito puede ser cortocircuitable y comportarse como un SRI. Tampoco 
tiene la propiedad de amplificar la corriente sobre la bobina de calentamiento.
De entre las estructuras con dos condensadores y una bobina, han de excluirse todas las 
que tienen a la entrada un condensador en paralelo. La única estructura significativa que 
tiene un condensador en serie en la entrada es la (Cp/ /L )  — Ca, que tampoco es válida pues 
los cambios de tensión a la entrada generan picos de corriente.
Como conclusión, la única topología de 2  y 3  elementos alimentada por tensión capaz de 
tolerar cortocircuitos y amplificar la corriente sobre la bobina de calentamiento es la L-LC,




Figura 3.21: Otros circuitos de tres elementos alimentados por tensión, a) y  b) pueden 
considerarse variantes del SRI para hacerlo cortocircuitable, mientras que c) no es viable 
porque la resonancia no involucra a la bobina de calentamiento.
aunque las variantes del SRI que resultan de añadir una bobina en la forma indicada en las 
figuras 3.21.a y 3.21.b son también cortocircuitables.
3.3 D iseño del Oscilador L-LC
Hemos visto que, de entre todas las topologías de dos y tres elementos alimentadas por 
tensión, el circuito L-LC es el que ofrece las mejores prestaciones en calentamiento por 
inducción. A continuación se expone cómo ha de diseñarse [Espí 97].
Las especificaciones básicas de un generador de calentamiento por inducción, son:
• Potencia de calentamiento, P: Es la máxima potencia de calentamiento para la que se 
diseña el generador.
• Frecuencia de operación: Es la frecuencia a la que debe transmitirse la máxima poten­
cia, y por tanto, será igual a la frecuencia de resonancia / 0 del oscilador. Se escoge en 
función de la profundidad de penetración 6 que se desee calentar, es decir, depende del 
tipo de aplicación para la que se diseña el generador.
• Factor de calidad, Q: Es el factor de calidad de la bobina de caldeo a la frecuencia de 
resonancia.
• Inductancia de la bobina de caldeo, L: Su valor está fuertemente condicionado por la 
geometría de la pieza.
• Nivel de la tensión cuadrada aplicada en primario, V hf' Si se alimenta el puente 
inversor con una tensión Vcc, dependiendo de si se utiliza una estructura en puente o 
semipuente, Vh f  valdrá,
T/ f Vcc puente completo
VhF = \ ¥ ?  semipuente (3 J5 )
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Figura 3.22: Vaior necesario de (3 para obtener un ángulo de conmutación <f> en u>0.
El diseño del oscilador consiste en determinar los valores de Ls, C y N , tales que el 
oscilador suministre una potencia máxima P  sobre la carga prevista Q a la frecuencia de 
resonancia / 0.
El diseño tiene un grado de libertad: las dos ligaduras son las adaptaciones de frecuencia 
de resonancia y de potencia, y las tres incógnitas son La, C y N. Así pues, sólo es necesario 
dar una condición adicional para completar el diseño. Este criterio adicional puede ser 
cualquiera de los que se proponen a continuación:
• Diseño por ángulo: el diseño realizado tendrá, a la frecuencia de resonancia, el ángulo 
de conmutación especificado <f>. De acuerdo con (3.12), esto implica un valor de {3,
¡3 = Q tan <j> — l  (3.16)
f3 también puede obtenerse gráficamente mediante la figura 3.22.
• Diseño inductivo: el diseño realizado tendrá un comportamiento inductivo en presencia 
del cortocircuito. Usando la condición de diseño inductivo demostrada en el capítulo 
anterior,
/* =  §  (3.17)
• Diseño por ganancia de corriente: el diseño tendrá, a la frecuencia de resonancia, la
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ganancia de corriente \Hi\ especificada. Despejando ¡3 de (3.8),
+  ( « i )
¡3 también puede determinarse gráficamente usando la figura 3.7.
Los tres criterios de diseño anteriores afectan sólo al cálculo de ¡3, o sea, al de la induc- 
tancia serie L¡. Queda así eliminado el grado de libertad existente.
El valor de la inductancia serie será,
La =  (3L (3.19)
La capacidad C  necesaria para obtener la frecuencia de resonancia deseada es,
c  =  2 =  I r ?  (3-2°)Lequ l pLul
Seguidamente se proponen dos métodos para calcular la relación de vueltas N  del trans­
formador de aislamiento.
3.3.1 D iseño por Com paración de A dm itancias
El método se basa en la comparación de las partes reales de las admitancias en primario y 
secundario.
Los pasos a realizar son los siguientes:
1. Se calcula la parte real de la admitancia en secundario cr3CC, cuya expresión fue dada 
en el capítulo anterior (2.63),
<r*“  =  u t í P  ( 3 ' 2 1 )
2. La potencia disipada está relacionada con la parte real de la admitancia en primario, 
<7t-n, mediante,
P  =  y<7;„ (3.22)
siendo utn la amplitud del primer armónico de Vh f • Por tanto, podemos calcular la
parte real de la admitancia en primario, ayn, necesaria para disipar la potencia P,
2 P
<7(„ =  - 5- (3.23)
”tn
3. Finalmente, se calcula la relación de vueltas N  como,
N  =  J ^  (3.24)
V °7n
En la figura 3.24 se describe este sencillo algoritmo de diseño.
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Figura 3.24: Algoritmo por comparación de admitancias para el cálculo de la relación de 
vueltas N .
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3.3.2 D iseño por Com paración de Corrientes
Aunque menos directo que el anterior, este método está basado en la idea conceptualmente 
más, sencilla mostrada en el diagrama de la figura 3.6. Consiste en comparar la corriente 
de primario necesaria para disipar P , con la corriente de secundario obtenida del cálculo de 
\Hi\ e i0.
Los pasos a realizar son los siguientes:
1. Dividiendo (3.3) por (3.4) obtenemos la corriente de salida i0 necesaria para cumplir 
las especificaciones de potencia, ____
. _  2 PQ
to V Lu0
2. La corriente de secundario i9 será, usando (3.8),
t. =
m
3. El ángulo de conmutación <j> será,
(3.25)
1 +  F t H  (3-26)
<¡> =  arctan —J (3.27)
4. La corriente de primario será,
2 P
Un =   T (3.28)
V{n COS <f>
5. Con lo que la relación de vueltas N  del transformador será,
N  =  P -  (3.29)
tin
Este método de cálculo se esquematiza en la figura 3.25.
3 .3 .3  Ejem plo de D iseño
Partimos de las siguientes especificaciones: P  =  1K W , Q =  20, /o =  400K H z, L =  1 /zi7, 
Vcc — 500V en semipuente. Utilizaremos el método de comparación de admitancias.
El diseño inductivo resulta: /? =  10 —> Ls =  10fiH —* C  =  174nP || utn =  318U —►
crin =  0.02D- 1 || <7«c =  0.0817“1 N  =  2 || i9 =  14.4A || iin =  7.17A.
El diseño para un ángulo <j> =  25° resulta: /? =  8.32 —y La =  8.3pH  —> C =  177nP ||
(rrín =  0.02ÍT1 || o-5ec =  O .llón- 1 -♦ N  =  2.4 || i, =  16.7A || iin =  6.9A.
Si se hubiese usado un SRI con el mismo ángulo de conmutación (25°), se tendría: i9 =  
ii0 =  126A || Un =  2P/(vin eos <¡>) =  6.9A -* N  =  i0/Un =  18.





Figura 3.25: Cálculo de la relación de vueltas N  por el método de comparación de corrientes.
La conclusión importante es que, usando el oscilador L-LC, la corriente de secundario 
pasa de 126A a aproximadamente 15.4, lo que permitiría prescindir de la refrigeración por 
agua del transformador, reduciendo su tamaño, su coste, y simplificando su construcción.
Con respecto al dimensionamiento del banco de condensadores, en el diseño inductivo 
se tendría una corriente por el condensador de ic =  138A; en el L-LC con 25° se tiene 
ic =  141.4; y en el SRI ic =  i0 =  126A Como puede observarse, el incremento de corriente 
por los condensadores es mínimo. La tensión en el banco de condensadores es la misma para 
los tres diseños (vc =  317V) pues, como ya se ha dicho, en las dos topologías las variables 
de salida, i0 y vc, dependen de la misma manera de la aplicación (ecuaciones (3.3) y (3.4)).
3.4 Ecuaciones para la Sustitución  de un SR I por un  
L-LC
Después de haber comprobado, tanto de forma analítica como práctica, las ventajas que 
ofrece el uso del oscilador L-LC frente al SRI, puede resultar interesante realizar la conversión 
de los generadores serie a los L-LC, de forma que con el mismo inductor y la misma pieza 
sigan cumpliendo las especificaciones de potencia y frecuencia de funcionamiento para las 
que fueron diseñados, pero con la ventaja de poder ser cortocircuitados. En esta sección se 
describe cómo hacer esta transformación.
En la figura 3.26 se ha dibujado la estructura más general del oscilador serie. El transfor­
mador de reactiva, T2, eleva la inductancia de la bobina de calentamiento para conseguir una 
baja frecuencia de resonancia sin necesidad de usar grandes capacidades. El transformador 
de adaptación, 7\, ajusta el valor resistivo del oscilador para conseguir la potencia deseada.
Basándonos en el circuito de la figura 3.26, es fácil llegar a las siguientes relaciones para
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CsRI
in




Figura 3.27: Oscilador L-LC con transformadores de activa (T\) y  de reactiva (T2). 
el SRI con doble adaptación,
1
üJq —
N i \/TÜ sr¡
R in  =  =  W




Los mismos argumentos por los que resulta conveniente el uso del transformador de 
reactiva T2 en los generadores serie de baja frecuencia, obligan también a utilizar un trans­
formador de reactiva en el L-LC equivalente (figura 3.27). De hecho, como Ltq < L, para 





Figura 3.28: Circuito equivalente del L-LC con transformador de reactiva (L' — M 2L y  
R! = M 2R).
86 CAPÍTULO 3. PROPIEDADES Y  DISEÑO DEL OSCILADOR L-LC
Definiendo V  =  M 2L y R' =  M 2R , el circuito de la figura 3.27 se puede reducir al 
de la figura 3.28. Las ecuaciones de este circuito son las habituales para el L-LC, pero 
sustituyendo L por Z/, y R  por R!. Por tanto, el nuevo valor de /? será /? =  Ls¡ U , mientras 
que Q =  L'u>o/R' =  Lu>q/R se mantiene como el factor de calidad de la bobina de caldeo con 
carga a la frecuencia de resonancia. Teniendo en cuenta las ecuaciones (3.9) y (3.21),
ÍJ° J Q c  f p L ’C  (3-33)
<r£ =  N 2c~ \ =  N 2 /32K  (3.34)
V c i L L C )  -  (3.35)
Igualando las frecuencias de resonancia en el SRI y en el L-LC, es decir, comparando
(3.30) y (3.33), y teniendo en cuenta que L' =  M 2L , se tiene,
(3.36)
Por tanto, se necesita como mínimo una capacidad ( N 2 / M ) 2 veces la capacidad del banco 
de condensadores del resonante serie.
Paxa que la potencia disipada sea la misma, las partes reales de las admitancias, cr,-n,
deberán ser iguales. Así, igualando (3.31) y (3.34), y teniendo en cuenta que R! =  M 2R ,
(3 -37)
Finalmente, el valor de la inductancia serie será,
L,  =  ¡3 L' =  f3M2L (3.38)
Estas tres últimas ecuaciones (3.36), (3.37) y (3.38), permiten transformar cualquier SRI 
en un L-LC equivalente. El valor de ¡3 se determina con cualquiera de los tres criterios 
dados por (3.16), (3.17) y (3.18), mientras que la relación de transformación M  queda libre 
de cualquier restricción, ofreciendo un grado de libertad que dota al diseño de una cierta 
flexibilidad.
En cuanto a la tensión que debe soportar el banco de condensadores, comparando (3.32) 
y (3.35) se llega a que,
=  M . ( 3 .3 9 )
Vc(SRJ) 2
La corriente máxima por los condensadores será,
^ c( L L C )  _  C l Ú Q  v C(L l c ) _  ( P  +  1  ^ N i
^ SRI) CsRI^oVc^sri) \  fi J M
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Si el SRI no tiene transformador de reactiva, sería absurdo que el L-LC equivalente lo 
tuviera, y por tanto, las ecuaciones de transformación se obtienen de las anteriores haciendo
N2 =  M  =  1.
Si el SRI tiene transformador de reactiva, las dos opciones de diseño más sencillas son:
•  Mantener el transformador de reactiva y cambiar el banco de condensadores: lo que 
equivale a hacer M  =  N2 en las ecuaciones anteriores.
•  Mantener la capacidad del banco de condensadores y cambiar la relación de vueltas 
del transformador de reactiva: es decir C  =  Cs ri , y, usando (3.36),
M = J V 2 \ n r  (3-41)
de lo que se desprende que,
V c { L L C ) __ l c ( L L C ) _  / /3 +  1
V c ( S R I )  l c { S R J )
(3.42)
Por supuesto, la relación de transformación N  del transformador de activa siempre resultará 
menor que las habituales relaciones Ni usadas en los SRI, lo que probablemente obligaría a 
reemplazar dicho transformador por otro con las tomas adecuadas.
3.4.1 Ejem plo de Sustitución
Supongamos que un SRI en puente completo alimentado por trifásica (V j j f  =  500V) cumple 
las especificaciones: P  =  10K W , Q =  10, L =  50071#, /o =  10K H z.  Si se quiere usar un 
condensador C s r i  =  1 f¿F,  las relaciones de transformación N i  y N 2 serán:
N2 =  1 ■ =  22.5 (3.43)
üJQy/LÜSRI
N2 = — ^ £ =  =  3.5 (3.44)
N2y/2PR
siendo R  =  Luq/Q  =  0.003ÍI y vtn =  4Vhf / k =  636V .
Vamos a diseñar un L-LC equivalente con un ángulo de conmutación de <¡> =  20°. Usando 
(3.16), se necesitará una =  2.64.
El L-LC equivalente puede conseguirse manteniendo las tomas del transformador de re­
activa y cambiando el condensador, o bien manteniendo el condensador y reajustando las 
tomas.
• Si se mantienen las tomas, M  =  N 2 =  22.5, y por (3.36),
c  =  (^±1) C sr i =  1.38iiF (3.45)
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La relación de transformación N  será, por (3.37),
N  =  =  1.35 ' (3.46)
‘ f f*
Y la inductancia serie, por (3.38),
Ls =  /3M2L =  0 M m H
La tensión en el condensador será la misma que la que soportaba el SRI anteriormente, 
y la corriente por él se verá incrementada en un 38%.
• Si se mantiene el condensador, C  =  C s r i  — 1 entonces por (3.41), M  =  26.4. 
Por (3.37), N  =  1.15; y por (3.38), La =  0.92m #. La tensión y la corriente por el 
condensador se verán incrementadas en un 17%.
La sustitución del SRI por el L-LC mejora de las condiciones de funcionamiento del 
transformador de activa Ti al reducir su corriente de secundario, y confiere al oscilador 
la posibilidad de ser cortocircuitado sin que ello obligue a parar el generador. Todo esto 
puede conseguirse con el ángulo de conmutación deseado, es decir, sin que ello suponga un 
incremento sustancial de la corriente reactiva en primario. Además, el ejemplo demuestra 
que se puede mantener el banco de condensadores con un incremento muy pequeño de sus 
requerimientos de tensión y corriente.
(3.47)
C apítulo 4 
M O DELO  DE G R A N  SEÑ AL
En este capítulo se construye el modelo de gran señal del oscilador L-LC, tanto en su forma 
normalizada como en su forma no normalizada, el cual describe la dinámica de las ampli­
tudes y las fases de las corrientes y las tensiones del oscilador. Se propone asimismo una 
generalización del método, aplicable a cualquier oscilador forzado a una frecuencia que varía 
lentamente con el tiempo. Este método permite la obtención inmediata del modelo de gran 
señal como una ecuación de estado compleja del mismo orden que la ecuación de estado del 
sistema. Finalmente se deducen los circuitos equivalentes de dicho modelo de gran señal, en 
sus formas normalizada y no normalizada, y se presentan sus implementaciones en PSpice 
y Simulink de Matlab.
4.1 Ecuaciones de E stado del M odelo de Gran Señal
Las ecuaciones de estado del oscilador, cuando éste es atacado por una tensión de secun­
dario vsec(t) cuadrada, tienen como solución un vector de estado x(t) formado por señales 
prácticamente sinusoidales. El objetivo del análisis dinámico que se presenta a continuación 
consiste en determinar la evolución de las amplitudes y las fases de estas señales cuando 
el circuito es desestabilizado mediante la variación de cualquiera de sus parámetros. Para 
ello, se obtendrán las ecuaciones de estado conocidas como “modelo de gran señal” del cir­
cuito, cuyo vector de estado contendrá la información de la evolución transitoria de dichas 
amplitudes y fases.
La respuesta cuasi-sinusoidal del oscilador permite tomar como tensión de entrada una 
u3ec(¿) de la forma (aproximación del primer armónico),
V s e c ( t )  =  V i  C O S ( u t )  (4.1)
siendo vi la amplitud del primer armónico de la tensión en el secundario del transformador de 
aislamiento. Si úiVhf es el nivel de la onda cuadrada aplicada al primario del transformador 
de aislamiento (tensión de alimentación del puente V^ c en un puente completo, o ^  en un
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semipuente), y N  es la relación de vueltas en el transformador, la expresión de Vi es,
El punto de arranque de este estudio dinámico es la aproximación del vector de estado 
x(t) =  (£i(f),X 2(t)j£3W )r =  (ía(t)?ío(t)jUc(í))r por la solución particular de la ecuación de 
estado con coeficientes dependientes del tiempo, o sea,
«  Ak(t) eos(ut -f </>k(t)) (k =  1,2,3) (4.3)
o equivalentemente,
Xk{t) w zCk(t) eos(ut) +  zSk(t) sin(o;í) (k =  1, 2,3) (4.4)
Esta aproximación constituye el postulado inicial de algunos métodos de linealización de 
sistemas oscilantes, tales como el método de las funciones descriptoras extendidas (“extended 
describing functions”) [Sanders 90] [Yang 92a], o cualquiera de los métodos de promediado 
descritos en la literatura referente a este tema [Sun 93]. Los subíndices “c” y “s” de (4.4) 
sirven para distinguir las amplitudes de los términos en coseno y seno respectivamente.
Teniendo en cuenta (4.3) y (4.4), las amplitudes Ak y las fases <¡>k están relacionadas con 
los coeficientes zCk y zSk mediante,
Ak(t) — yjzlk{i) +  (4-5)
4>k(t) =  -  arctan (4.6).
Cuando se aplica el método que se expone a continuación, la expresión del vector de 
estado x(t) en la forma módulo-argumento de (4.3) conduce a un modelo de gran señal 
altamente no lineal que involucra a las amplitudes y a las fases [Sun 93]. Por esta razón, se 
ha decidido como más conveniente la expresión del vector de estado en la forma (4.4), que 
como veremos, conduce a un modelo de gran señal de tipo lineal.
Por tanto, aproximaremos el vector de estado como,
¿s(t) =  ¿se (í) cos(wí) 4* ^ss(t) sm(wí) (4.7)
i0(t) =  ¿oc(t) cos(wí) +  ioa(t) sin(ut) (4.8)
vc{t) =  vcc(t) cos(wí) +  vcs(t) sin(wt) (4.9)
Cuando la variación de la frecuencia es suficientemente lenta, las derivadas del vector de 
estado pueden aproximarse por,
l t  ~  +  cos(u t ) +  ~  u i“ ) sinM )  (4.10)
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dia ¡ dioe . • \ / - / dios . \ . / ,\
~dt =  '*dT COS^  ' ^~dt ~  sm( )
duc dv^ v /  , fdvcs \  • /  i \—  =  (—  +  wvCÍ) cos(wf) +  ( - ^ -  -  wucc) sin(wt)
(4.11)
(4.12)
Sustituyendo las ecuaciones anteriores (4.1), (4.7)-(4.9) y (4.10)-(4.12) en las ecuaciones 
de estado (2.25)-(2.27), y separando los términos en seno y coseno, se obtienen,
v. diac .   Ui Veo
• diss .   vcs
n r ~ ts <fJ~  ~~l ,
diOC , .  Vcc R io
W  +  1°‘u  =  T - ~ l
di Ritos . V CL
dvcc i$c ioc
- ¿ r + w - c - c
dvc9 ¿5 5









Estas ecuaciones resultan ser las ecuaciones de estado de un sistema lineal con vector de 
estado z  =  (¿ac, ¿s„  ioc, ¿os, vcc, v a ¡ )T , cuya expresión en forma matricial es,
dz 
—  =  Azz  +  Bzv i (4.19)
























































Nótese que en (4.19) ha desaparecido la dependencia temporal de frecuencia u j .
Estas ecuaciones constituyen el modelo de gran señal del circuito, y permiten determinar 
la evolución de las amplitudes y las fases cuando el circuito es desestabilizado mediante un 
cambio de sus parámetros internos (L , R , C, Ls) o externos (u j, ui).
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4.2 Verificación del M odelo de Gran Señal
El modelo de gran señal obtenido se verificó mediante: . . .
•  La obtención de respuestas estacionarias que fueron contrastadas con las derivadas del 
análisis estático.
• La simulación simultánea, en el dominio temporal, del modelo de gran señal y el modelo 
exacto descrito por las ecuaciones de estado del circuito. Para la realización de dicha 
simulación se utilizó el programa Simulink1 de Matlab.
4.2.1 O btención de R espuestas Estacionarias
La primera comprobación consistió en la determinación de las respuestas alterno-estacionarias 
del oscilador mediante la obtención de los puntos de equilibrio del modelo. Puesto que en 
estos puntos de equilibrio ha de cumplirse ^  =  0, de (4.19) resulta,
Azz  +  Bzv i =  0 (4.22)
Esta es una ecuación lineal de la que fácilmente se obtiene el vector Z  estacionario como una 
función de la frecuencia estacionaria y de los datos del circuito,
Z  =  ( /„ , / ,„  /« ,  Vcc, Vc.) =  - A ; ' B 2Vt (4.23)
Mediante el uso de (4.5) y (4.6) pudo comprobarse la perfecta consonancia entre las 
respuestas estacionarias derivadas del modelo de gran señal y las proporcionadas por el 
análisis estático. Como ejemplo, en la figura 4.1 se muestran las fases de las tres componentes 
del vector de estado (t5, i0 y uc), obtenidas a partir del modelo de gran señal y de (4.6). 
Los valores utilizados son: Vh f  — 250V  (semipuente con alimentación trifásica), L =  1 fiH, 
La =  5fiH, C  =  190ujP, R  =  0.2513Q y N  =  2.8, de lo que resulta una frecuencia de 
resonancia /o =  400K H z,  un factor de calidad Q =  10, una relación entre inductancias 
/? =  5 =  y una potencia disipada de P  =  1K W .
4.2.2 Verificación Simulink
La segunda verificación del modelo de gran señal consistió en la resolución de las ecuaciones 
de estado exactas (2.28) y de gran señal (4.19) utilizando el programa Simulink de Matlab. 
Se construyó el diagrama Simulink mostrado en la figura 4.2.
Por un lado, en la parte inferior de la figura 4.2, un oscilador “VCO” atacaba con onda 
cuadrada al bloque “LLC F/H-Bridge” que resolvía las ecuaciones de estado exactas obte­
niendo x =  (ía,¿0, uc) (la implementación de estos bloques se presenta en las figuras (4.3) y 
(4.4)). Simultáneamente, en la parte superior de la figura 4.2 se resolvían las ecuaciones de
1 Simulink es un toolbox de Matlab diseñado para la computación en el dominio temporal de modelos^, 
matemáticos definidos en términos de diagramas de bloques.
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Figura 4.1: Fases estacionarías de is, i0, y  vc en función de la frecuencia estacionaría nor­
malizada a üj0, obtenidas a partir del modelo de gran señal con: Vhf  =  250V, L = 1 pH, 
La =  5pH , C =  190nF, R  = 0.2513Q y  N  =  2.8.





































Figura 4.2: Modelización Simulink para Ja verificación del modelo de gran señal.
> =
out 2 . . . .  
out 3 „ ,






















Figura 4.3: Implementación del bloque “LLC F/H-Bridge with p r o te c tio n s E l bloque “L- 
LC” resuelve las ecuaciones de estado del oscilador para una tensión de secundario de 
La protección consiste en impedirlas conmutaciones de Vh f  cuando la corriente se adelanta. 
Esta protección evita la recuperación inversa de los diodos.









Figura 4.4: Construcción del oscilador controlado “VCO”. Se basa en la implementación de 
la ecuación diferencial de un oscilador puro. La frecuencia del oscilador es in i f0.
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Fngura 4.5: Amplitud de la, tensión en el condensador obtenida mediante la resolución del 
rmodelo de gran señal en un transitorio de arranque y  un posterior cambio súbito de la 
frcecuencia (fl^  =  1 — =
esstado de gran señal, obteniendo z — (¿sc, iss, ionios, ucc, vca) con una entrada v\ constante 
e igual a la amplitud del primer armónico de la tensión de secundario. Al mismo tiempo 
see evaluaba (4.5) para obtener las amplitudes de las componentes del vector x. Se tomaron 
ccondiciones iniciales nulas en el oscilador para poder observar el transitorio de arranque 
dcel circuito. La simulación se realizó con los mismos datos del apartado anterior. Aproxi­
m adam ente a los 60 microsegundos producimos intencionadamente un cambio brusco en la 
frrecuencia de la señal de entrada, desde 0 ^  =  1 hasta =  1.1.
En la figura 4.5 se muestran los resultados de la simulación. Las oscilaciones de la tensión 
ein el condensador modulan su amplitud durante el transitorio de arranque y tras el cambio 
bjrusco de la frecuencia. Puede comprobarse el perfecto comportamiento del modelo de gran 
s«eñal, que sigue exactamente a la amplitud real de la sinusoide. Esto no sólo verifica el 
rmodelo de gran señal obtenido, sino que prueba también la validez de la aproximación del 
p>rimer armónico.
41.3 G eneralización del M étodo
ECn este apartado describiremos un formalismo general del método anterior que permite la 
olbtención del modelo de gran señal de una manera más sencilla.
Consideremos un sistema lineal de orden N  definido por sus ecuaciones de estado,
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siendo el vector de estado i(t )  =  (xi(í), ...,x^(t))r , y u(t) =  (t/i(t), ...,itjif(í))r un vector 
formado por M  generadores, todos de la misma frecuencia uj.
Aproximando los generadores um(t) (m =  1 , M )  por sus armónicos fundamentales, 
podémos escribirlos como,
um{t) =  Um cos(ut +  ipm )  (m =  1,..., M )  (4.25)
o también como,  ^ .
tím(0 =  U c n  cos(a)t) +  uSm sin(wt) (m =  1,..., M )  (4.26)
Se ensaya una solución particular del mismo tipo que (4.4),
Xk{t) =  zCk(t) eos (ujt) +  z8k(t) sin (u;t) (k  =  1,..., N)  (4.27)
cuya derivada es,
^  =  +  “ *“ )  +  (~ ¿T  -  sin(ürf) (fc =  1, N )  (4.28)
Introduciendo las ecuaciones anteriores (4.26), (4.27) y (4.28) en la ecuación de estado, 
y separando los términos en seno y coseno, se llega a que,
dz N M
=  ~ UZ‘k +  £  AHk,.)ZC +  Z  (^ =  1. N )
n=l m=l
dz N M




Este conjunto de 2 N  ecuaciones constituye el modelo de gran señal del sistema. Continuamos 
el desarrollo para llegar a una expresión más compacta.
Multiplicando (4.30) por el complejo j ,  y sumándole (4.29) se obtiene,
N M
=  ^ ZCi + Í Z’*> +  S  +  JZ’n) +  Z  + Í “»m) (4-31)n=l m=1
Se define el vector de estado de gran señal en su forma compleja como,
(  zCl+ j z Sl \
z  = (4.32)
así como el generador complejo,
u =
\  ZCN d* j Zsjf )
' Ud+Jlí», ' 
ue„  + j u , u  /
(4.33)
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cumpliéndose las relaciones,
A t  =  K  + j z , t l =  1**1 (fc =  l,...,JV) (4.34)
$k =  ~arg(zCi +  j z , t ) =  -arg(zi,) (k =  1 , JV) (4.35)
í /m =  |ua« + ju » mr = |u m| (m  =  (4.36)
ípm =  - a r g ( u ¿  +  ju ,m) =  -arg(um) (m =  1 M )  (4.37)
Teniendo en cuenta estas definiciones, podemos reescribir (4.31) como,
^  =  jujz +  Axz  +  Bxu (4.38)
at
>*s,
Finalmente, si definimos la matriz de estado compleja, Az, como,
Áz =  Ax +  j u l  (4.39)
donde I  es la matriz identidad, llegamos a la conclusión de que el modelo de gran señal
queda descrito por una ecuación vectorial compleja de orden N  con aspecto de ecuación de
estado,
^  =  Azz  -f Bxu (4.40)
Por supuesto, el orden real de este sistema de ecuaciones es 2iV, resultado de la descom­
posición de las ecuaciones complejas en ecuaciones reales.
En el caso del oscilador híbrido L-LC, la matriz de estado compleja resulta,
~ ° i r )
A ,=  o i « - f  i  (4-41)
V i  #  ¿w /
4.4 C ircuito Equivalente del M odelo de Gran Señal
Puesto que el modelo de gran señal obtenido en (4.19) es lineal, debe existir un circuito 
equivalente lineal que tenga esas mismas ecuaciones de estado. Puesto que el sistema es de 
orden seis, el circuito contendrá seis componentes reactivos. Consideremos las ecuaciones 
(4.13)-(4.18). Estas pueden reescribirse como,
Ls~W  =  ~ i $ s Z s  +  Vl “  Vcc (4*42)
=  iscZ* " " Vcs ^4 '43^
di
L - ~  =  - i 0SZ  +  V c c  — iocR (4.44)
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siendo,
*sc v





Figura 4.6: Implementación de la ecuación de isc.
vr'es
Figura 4.7: hnplementación de la ecuación de isa.
L ^  =  iocZ  +  vc, -  i„ R  
^  dvcc   \s < :O  ^ — VcS*C *t" Isc o^c
n dVC3
dt — Ucc^ c “f" íc
Z  — Lu 
Za — Lau  







Las condiciones impuestas por (4.42)-(4.47) se pueden plasmar gráficamente en los cir­
cuitos de las figuras 4.6 a 4.11 respectivamente.
'oc L R





Figura 4.8: hnplementación de la ecuación de toc.
CIRCUITO EQUIVALENTE DEL MODELO DE GRAN SEÑAL
io c Z  'fcs
Figura 4.9: hnplementación de la ecuación de ioa.
* s c “ *oc vc s ^ c
»)------■— (— »
C =t=  vcc_ U  
T -
Figura 4.10: Implementación de la ecuación de vcc.
'es
Figura 4.11: Implementación de la ecuación de vcs.
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se
oci
Figura 4.12: Circuito equivalente para las componentes de gran señal en coseno.
i os
Figura 4.13: Circuito equivalente para las componentes de gran señal en seno.
A partir de los circuitos de las figuras 4.6, 4.8 y 4.10, se sintetiza el circuito de la figura
4.12, y a partir de los circuitos de las figuras 4.7, 4.9 y 4.11 se sintetiza el de la figura
4.13. El primero determina las componentes zCk y el segundo las zak. Estos circuitos no son 
independientes, sino que se comunican entre ellos a través de fuentes de corriente controladas 
por tensión y fuentes de tensión controladas por corriente.
Finalmente, uniendo los circuitos de las figuras 4.12 y 4.13, se llega al circuito equivalente 
del modelo de gran señal mostrado en la figura 4.14.
Dados los valores de los componentes del oscilador (L, R, C  y Ls), una frecuencia de 
operación u  (por tanto unos valores de Z, Za e Yc), y una tensión de secundario vi, el circuito 
de gran señal encuentra un estado estacionario en el que las variables de gran señal (zCk y zSk) 
determinan, a través de (4.5) y (4.6), las correspondientes amplitudes y fases de la oscilación 
estacionaria del vector de estado x. Cuando se modifica cualquiera de estos parámetros,
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i o s Z r )  r+JiocZ
 1 -----------------------
Figura 4.14: Circuito equivalente de gran señal del oscilador L-LC.
el circuito de gran señal sufre un transitorio que le lleva a un nuevo estado estable. De la 
evolución de las variables de gran señal durante este transitorio puede obtenerse, de nuevo 
mediante (4.5) y (4.6), la correspondiente evolución transitoria de las amplitudes y las fases 
de x.
Para verificar el circuito equivalente obtenido se construyó el correspondiente circuito 
PSpice, que se muestra en la figura 4.15. Por comodidad, este circuito fue simbolizado de 
manera que pudiese tratarse como un bloque con entradas Vhf Y f  (frecuencia de con­
mutación), y como salidas las amplitudes y las fases de ia, ¿0, y vc. La figura 4.16 muestra 
la utilización del modelo de gran señal una vez simbolizado. Como era de esperar, el resul­
tado de la simulación de este circuito con los datos presentados en los apartados anteriores 
coincide con la simulación de las ecuaciones de gran señal realizada con Simulink. En la 
figura 4.17 se presenta la evolución de la amplitud de la tensión en el condensador durante el 
transitorio de arranque, obtenida de la simulación PSpice. Obsérvese la exacta coincidencia 
con la presentada en la figura 4.5 (antes de producirse el salto en frecuencia).
4.5 M odelo  de Gran Señal N orm alizado
Análogamente, partiendo de las ecuaciones de estado normalizadas (2.49), y ensayando en 
éstas un vector de estado en la forma de (4.27), se llega al modelo de gran señal normalizado
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Figura 4.15: Esquema PSpice simbolizado correspondiente al circuito equivalente de gran 
señal.
4.5. MODELO DE GRAN SEÑAL NORMALIZADO 103
VH,r
2 5 0 W ó
HS1













7 ___ f O



















Figura 4.17: Simulación del circuito PSpice de gran señal para obtener la evolución de la 
amplitud de la tensión en el condensador durante el arranque del circuito.
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definido por,
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- j f -  =  A:„ZN +  B,„V1n
ULN
(4.51)
siendo el vector de estado de gran señal normalizado zjq =  (iacN,Í8sN,iocN,iosN,v¿CN,v CZN)T, 
la matriz de estado de gran señal normalizada AZn,
Azn —
/  0 — u n 0 0 - ii+0 0 \
u n 0 0 0 0 - i1+0
0 0 - 1Q —u n
0
1+0 0
0 0 u n - iQ 0
0
1+0
1 0 - 1 0 0 —u n
V o 1 0 - 1 u n 0 1
(4.52)







Por otro lado, la forma compleja del modelo de gran señal normalizado resulta,
dzj$
(Un




jzL \  
i+0









El modelo de gran señal normalizado (4.51) puede reescribirse como,
(1 +  P) =  — (1 +  P)unÍ»8N — vcCN +  Vi*
di,
(! +  P)—¿¡r  =  ( i +  P)un í,cN -  va „ 
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lscn. 1+3 > rv r n
~ o  O - 0 ~
iss,/l+ P)“N V1n VCCN
Figura 4.18: Implementación de la ecuación de iSCN‘
1+B
> nnrv~\
isq^l+P)0^  VCSn 
Figura 4.19: Implementación de la ecuación de i83 ff
f l + ¡ 3 \  di03N _  
\  fi )  dt *












Procediendo como anteriormente con el modelo no normalizado, a partir de estas ecua­
ciones (4.56)-(4.61) se sintetizan los circuitos de las figuras 4.18-4.23. Uniendo los circuitos 
de las figuras 4.18, 4.20 y 4.22 se obtiene el de la figura 4.24, y uniendo los de las figuras 
4.19, 4.21 y 4.23 se obtiene el de la figura 4.24. Finalmente, uniendo estos dos últimos se 
obtiene el circuito equivalente normalizado de la figura 4.26.
1+B 1+3
ocn„ 3  3Q
n r m \ _
*osn ^ - c°n CCN
Figura 4.20: Implementación de la ecuación de i0CN.
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Figura 4.21: Implementación de la ecuación de iOStf'
‘scn 1OC^j CSn^^N
i - L + v
1 C°N
Figura 4.22: Implementación de la ecuación de vCCN.
1ss>f ^Sn vccN<%
l ^ +v 
‘ “ I". CSN
Figura 4.23: Implementación de la ecuación de
Figura 4.24: Circuito equivalente normalizado para las componentes de gran señal en cosseno.
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Figura 4.26: Circuito equivalente de gran señal normalizado.
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Este circuito equivalente fué igualmente construido y simbolizado usando PSpice. En la 
figura 4.27 se muestra el contenido del esquema simbolizado, y en la figura 4.28 se presenta 
el circuito externo que hace uso de dicho símbolo.
Obsérvese que la tensión de entrada normalizada es =  1. Esto resulta de tomar,
como tensión base para la normalización, V¡>, la del primer armónico de secundario v\.
Comparando los circuitos PSpice de gran señal normalizado y sin normalizar, conviene 
destacar que, mientras que la entrada de frecuencia en el no normalizado es en H z  (para poder 
introducir directamente la frecuencia de conmutación en H z ), en el modelo normalizado la 
entrada de frecuencia es adimensional, resultando una frecuencia de conmutación igual 
a lúq cuando ujf =  1.
Se realizó la simulación del transitorio del circuito de la figura 4.28, cuyo resultado se 
presenta en la figura 4.29.
Ahora, utilizando los datos de las figuras 4.17 y 4.29, pueden verificarse las siguientes 
relaciones de normalización entre los circuitos PSpice normalizado y no normalizado:
• Puesto que el tiempo base para la normalización es T& =  uq, el tiempo normalizado 
correspondiente a los 60 microsegundos de simulación de la figura 4.17 es tjy =  60/zs • 
27r • 400K H z  =  150-8 u.t. (unidades de tiempo).
• La tensión del condensador normalizada es, recordando las conclusiones del análisis 
estático, vCN =  vc/v i  =  Hv =  Q¡f} =  2.
También pueden obtenerse las respuestas estáticas del oscilador realizando una simulación 
“DC-sweep” sobre la entrada de frecuencia del circuito de gran señal, las cuales se muestran 
en la figura 4.30.
Pero las aplicaciones de los circuitos de gran señal obtenidos no se acaban aquí. En los 
capítulos siguientes se utilizan para obtener respuestas de pequeña señal y para simular la 
dinámica del circuito de control.
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Figura 4.27: Esquema PSpice simbolizado del modelo de gran señal normalizado.
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Figura 4.29: Simulación del circuito PSpice de gran señal normalizado.
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Figura 4.30: Respuestas estáticas de las amplitudes y  las fases del L-LC, obtenidas mediante 
una simulación “DC-sweep” del circuito de gran señal normalizado.
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C apítulo 5 
M O D ELO  D E  P E Q U E Ñ A  SEÑ A L
En el presente capitulo se desarrolla el modelo de pequeña señal del oscilador L-LC, y se pro­
pone un método generalizado que permite su obtención inmediata en forma de ecuación lineal 
de variable compleja. Los resultados de este método coinciden con los obtenidos de la pertur­
bación del modelo PSpice de gran señal. Finalmente, se deducen las expresiones analíticas 
aproximadas de los polos y las ganancias estáticas de su sistema reducido equivalente.
5.1 Introducción de Perturbaciones
Una pequeña variación de la frecuencia de conmutación, o de la tensión de alimentación, o 
de cualquier otro parámetro del circuito, tiene como consecuencia una desestabilización de 
las vairiables de gran señal z. Estas desestabilizaciones o variaciones respecto de los valores 
de equilibrio es lo que se conoce con el nombre de perturbaciones o variaciones de pequeña 
señal.. La magnitud perturbada resulta así de la superposición de su valor estacionario y 
su vairiación de pequeña señal. La relación entre las perturbaciones en un par de variables 
del circuito se expresa en forma de función de transferencia, con el consiguiente contenido 
dinámico. El conjunto de funciones de transferencia que determina la propagación de las 
perturbaciones a través del circuito constituye el “modelo de pequeña señal” del circuito. En 
adelamte se presentan varios métodos para obtener el modelo de pequeña señal del oscilador 
híbridlo L-LC.
Eli modelo de gran señal normalizado de (4.51) puede escribirse como,
dzjf
dtjsf =  (Ajv +  usM)zjq  +  B znvin (5.1)
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dónde las matrices An  y  M  se definen como,
An =
0 0 0 0 -11+0 0 \
0 0 0 0 0 í+0
0 0 -1Q 0
_2_
1+0 0
0 0 0 -1Q 0
_á_
1+0
1 0 - 1 0 0 0
0 1 0 - 1 0 0
(5.2)
M  =
í  0 - 1 0 0 0 0 \
1 0 0 0 0 0
0 0 0 - 1 0 0
0 0 1 0 0 0
0 0 0 0 0 - 1
w 0 0 0 1 0 /
(5.3)
es decir, A zn(u>n ) =  An  +  unM.
Considerando perturbaciones en la frecuencia w/y, en la tensión de entrada üiw, y con­
secuentemente en las variables de estado zn, estas variables se descomponen en sus valores 
estacionarios y sus variaciones de pequeña señal, es decir,
U>N =  JV ~b ^N
ViN =  VlH +  
zn =  Zn  +  zn
Introduciendo estas expresiones en (5.1) resulta, 
d
dtN





Separando las componentes estacionaria y de pequeña señal de la ecuación anterior, se 
obtienen,
¿Zn =  Az„ (nN)ZN + B2n V1k (5.8)0 =
dtN
dzN
dtN =  Azn(Ün )zn +  M l¿nzn  +  M Z n &n  +  B znv1n
(5.9)
donde AZn (Dn ) — An  +  Dn M.
La primera ecuación es la que cumplen los puntos de equilibrio del modelo de gran 
señal, es decir, de la que se obtienen los valores estacionarios del circuito. Despreciando las 
variaciones de segundo orden (u>nzn ^  0) en la ecuación de pequeña señal, ésta adquiere 
forma de ecuación de estado mostrando la dependencia de zn con los generadores l¿n  y v-[N,
dzN
~¿r~ =  Azn(£In )zn +  M Z nün  +  Bz„vi„ (5.10)
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Expresando esta ecuación en el dominio de la variable de Laplace normalizada —>• Sn )
se tiene,
Sn*n — A2n(Qn)zn +  MZn%n +  &zNvin (5*11)
con lo que finalmente,
[Sn I  — *Az*(í1jv)] *n  =  M Zn &n  +  &zNviN (5.12)
La linealidad de (5.12) manifiesta el principio de superposición respecto a los generadores 
wn y viN. Las perturbaciones zn  pueden obtenerse como suma de las que producen cada 
uno de los generadores un  y V\N independientemente. Es decir, llamando zn\(Zín=o) a las 
variaciones de pequeña señal producidas únicamente por la perturbación de la frecuencia, y 
5}y|(~^_o) a las producidas solamente por la perturbación de la tensión de entrada, se tendrá 
respectivamente,
[Sn I  — Azn(Ün )\ 2jv|(^=0) =  M Z n v n  (5.13)
y
[SnI  -  Azn(Ün )]zn l(^=o) =  &znvin (5-14)
Sumando ambas ecuaciones y teniendo en cuenta (5.12) se llega a que,
*N =  2jv|(liw=0) +  ?nI(£j,=o) (5.15)
5.2 Función de Transferencia de Control
Se define la función de transferencia de control como el cociente entre la amplitud de la 
perturbación de zn y la amplitud de la perturbación de la frecuencia u n , cuando no existe 
perturbación en la tensión de entrada viN, es decir,
i W t a - o ,  =  © ! < * „ - >  (5-16)
Dividiendo (5.13) por un  resulta,
[SnI  ^ ^ (^ n )]  * H(.Sn)\(v1n=zO) =  M Z n  == {~Issjfi Iscjfi loc^t
es decir, la función de transferencia de control se obtiene resolviendo el sistema lineal de
orden seis definido por la ecuación anterior, resultando,
H (Sn )\k =0)=  (5.18)
N 1 \  u n  w n  u n  w n  w n  w n  )
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0
Figura 5.1: Descomposición del modelo de pequeña señal en sus funciones de transferencia 
de control y  de línea.
5.3 Función de Transferencia de Línea
Se define la función de transferencia de línea como el cociente entre la amplitud! de la per­
turbación de zn  y la amplitud de la perturbación de la tensión de entrada viN1 cuando no 
existe perturbación en la frecuencia u es decir,
= ( f ; )  l(=„=o) (5-19)
Dividiendo (5.14) por V\N resulta,
[SnI  -  Az„  (ÍM ] • H(Sn ) =  Bz„ (5.20)
La función de transferencia de línea se obtiene por tanto resolviendo el sistema linead anterior, 
resultando,
(¿W le„=0) = ( & ,  M  (5-2i)
\  J
De acuerdo con el principio de superposición, el modelo de pequeña señal quedará tal y 
como se muestra en la figura 5.1.
Utilizando la regla de Kramer para resolver los sistemas lineales descritos peor (5.17) y 
(5.20), se concluye que el denominador de todas las funciones de transferencia (tanto de 
control como de línea) es idéntico y dado por el determinante,
den(SN) =  det [SNI  -  As„(flN)] (5.22)
resultando un polinomio de orden seis.
Por otro lado, el numerador de la i-ésima función de transferencia coordenacda será el 
determinante,
num(SN) — det [C] (5.23)
siendo C  la matriz resultante de sustituir el vector término independiente en lia i-ésima 
columna de [Sn I  — A ^ ÍIn )]. El orden del numerador será, al menos, inferior en uina unidad 
al del denominador, es decir, el numerador será como máximo de orden cinco.
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5.4 Funciones de Transferencia de las A m plitudes
Las funciones de transferencia de control y de línea anteriores son vectores formados por 
las seis funciones de transferencia de las variables de gran señal. Llamaremos1 HCk (5) a sus 
coordenadas impares (funciones de transferencia de las variables en coseno) y HSk (S ) a sus 
coordenadas pares (funciones de transferencia de las variables en seno), siendo k =  1,2,3.
En la práctica las magnitudes que se sensan y se toman como variables de control son 
las amplitudes y /o  las fases de las corrientes y las tensiones. Por ello, sólo tienen sentido los 
modelos de pequeña señal de estas magnitudes.
Así pues, han de relacionarse las funciones de transferencia HCk y HSk con las funciones 
de transferencia de las amplitudes ÜAk y de las fases H^k.
Teniendo en cuenta que las amplitudes y las variables del modelo de gran señal están 
relacionadas por,
A\  =  <  +  <  (5.24)
diferenciando,
AkdAk =  ZCkdzCk +  ZSkdzSk (5.25)
Asociando los diferenciales a las variaciones de pequeña señal, es decir, haciendo dAk =  
Ak, dzCk =  zCfc, dzSk =  zSk, se obtiene,
Finalmente, dividiendo por ¿5 o por t>i, se obtienen las funciones de transferencia de 
pequeña¿ señal de las amplitudes,
Ha,  =  ; Zc” HCk +  H„ (5.27)
5.5 Funciones de Transferencia de las Fases
Partiendo de las relaciones entre las fases y las variables del modelo de gran señal,
(¡>k =  — arctan (5.28)
o equivalentemente, 
y desarrollando, resulta,
tan <j>k =  Z*k' (5.29)
ZCfc
zCk sin <¡>k +  zSk eos <¡>k =  0 (5.30)
xLo quie se expone a continuación es válido tanto para el modelo normalizado como para el no normalizado. 
Para simpplificar la notación se suprimirá el subíndice “N”.
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Diferenciando la expresión anterior y asociando los diferenciales a los valores de pequera, 
señal (d<j)k =  dzCk =  zCk, dz8k =  z8k) se llega a,
/ zCfc sin$jk +  ZCfc^ jfcCos$* +  i Sfccos$jb -  Zafc^ jfesin<&fc =  0 (5.31)
con lo que,
7 tan#* - _ 1 _ , ,
^  =  tan +  U nSk -  ZCkZ‘k ( '
Finalmente, introduciendo (5.29) y dividiendo la ecuación por u  o por Vi, se obtienen les 
funciones de transferencia de pequeña señal de las fases,
"*• ■ (“ >
Obsérvese que el denominador de las funciones de transferencia de las amplitudes y las 
fases seguirá siendo el descrito por (5.22). Por el contrario, el numerador se ve alterado y 
puede disminuir su orden debido a la cancelación de las potencias más altas.
El método presentado se implemento en forma de programa para Matlab, cuyo listado se 
presenta en el apéndice.
5.6 M étodo Generalizado
Un sistema lineal de orden N  excitado por generadores sinusoidales de frecuencia w tiene, 
de acuerdo con (4.39) y (4.40), un modelo de gran señal en forma compleja,
^ - =  (Ax +  ju I ) z  +  Bx 5 (5.34)
at
Se consideran perturbaciones en la frecuencia, tensión de entrada y variables de estado,
cj =  fí -f u> (5.35)
Ü =  Ü +  u (5.36)
z =  Z  +  z  (5.37)
Introduciendo estas expresiones en (5.34) y desarrollando se llega a que,
—(Z *f £) =  AXZ  +  Axz +  j t l Z  +  j ü z  -f j u Z  -f ju z  +  BXU +  Bxu (5.38)
Separando las componentes estacionaria y de pequeña señal de la ecuación anterior, se
obtienen,
= -  =  (AI +  jü I ) Z  +  BZU =  0 (5.39)
— =  Axz +  j  flz  +  ju Z  +  j u z  +  Bxu (5.40)
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Dé la primera ecuación se obtienen los puntos de equilibrio Z.
Despreciando las variaciones de segundo orden (wz  ~  0) en la segunda ecuación,
- *
"7- =  {Ax +  jQ I )z  +  j  Zu  +  Bxu (5*41)
d t
y expresándola en el dominio de la variable de Laplace —¡► S),
Sz  =  (Ax +  jÜ I )z  -f jZ u  +  Bxu (5.42)
con lo que finalmente,
[ S I - ( A x +  j Ü I ) } z = j Z Ü  +  Bxu (5.43)
Así pues:
• La función de transferencia de control compleja,
Í7(S)|;=0 =  ( § )  b=0 (5-44)
se obtiene resolviendo,
[SI -  (Ax +  j a i ) }  ■ H(S)  |-=0 =  j Z  (5=45)
)
• La función de transferencia de línea compleja,
£ (S )fc =0 =  ( | )  b=0 (5.46)
se obtiene resolviendo,
[ S I -  (Ax +  jü l ) ]  ■ H (S ) \ Z = 0  =  Bx (5.47)
Es importante destacar que las funciones de transferencia H(S)  (tanto de control como de 
línea) son vectores de funciones de transferencia complejas, siendo cada una de sus funciones 
coordenadas de la forma,
Hk(S) =  HCk( S ) + j H ak(S) (fc =  l,...,A 0  (5.48)
donde N  es el orden del sistema (en el caso del oscilador L-LC se tiene N  =  3).
Igualmente, es necesario aplicar las relaciones anteriores para obtener las funciones de 
transferencia de las amplitudes y las fases.
Se escogió el programa Matbematica para la implementación de este método. La rutina, 
que se presenta en el apéndice, parte de unas matrices Ax y Bx genéricas, y determina la 
respuesta en pequeña señal de la variable deseada para el punto de operación escogido.
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R f c >  R f o >  Rf s >  R c o >  R o o >  Rso
Figura 5.2: Circuito PSpice para la, obtención de respuestas de pequeña señal normalizadas.
5.7 O btención de R espuestas de Pequeña Señal
En esta sección se presentan los primeros resultados, en forma de diagramas de Bode, 
obtenidos mediante la perturbación de los circuitos PSpice de gran señal, y mediante la 
implementación en Matlab de los métodos analíticos anteriores. La coincidencia de los re­
sultados verifica el método analítico y prueba la validez de ambos métodos para obtener 
respuestas de pequeña señal.
5.7.1 Uso de los Circuitos PSpice de Gran Señal
La descomposición de w y üi en sus valores estacionario y de pequeña señal (ecuaciones (5.4) 
y (5.5)), es equivalente al desdoblamiento de los generadores de las figuras 4.16 y 4.28 en un 
generador de con su valor estacionario, y otro ac correspondiente a la perturbación. Así, las 
respuestas de pequeña señal normalizadas de control y de línea pueden obtenerse mediante 
la simulación “AC sweep” del circuito de la figura 5.2, y las no normalizadas del circuito de 
la figura 5.3.
Perturbando el circuito de la figura 5.2 únicamente en frecuencia, se obtiene el diagrama 
de Bode de la figura 5.4 correspondiente a la función de transferencia normalizada de la 
amplitud de ia respecto de la frecuencia. Es decir, se muestra el Bode de la función de 
transferencia de control normalizada de la amplitud de is. Los datos utilizados en el modelo 
de gran señal son: Q =  10, /? = 5, O/y =  1. Perturbando ahora el circuito en la tensión 
de entrada, se obtiene el Bode de la función de transferencia de línea normalizada de la 
amplitud de is (figura 5.5).
Con el fin de comprobar las relaciones existentes entre las ganancias de las respuestas 
normalizadas y no normalizadas, se simuló también el circuito no normalizado de la figura 
5.3, obteniendo las respuestas de pequeña señal sin normalizar de la amplitud de is que 
se muestran en las figuras 5.6 y 5.7. Los datos utilizados fueron: L =  l fiH, Ls =  5pH,
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fn o o lu l
R f c >  R f o >  Rfs
v H F n o d
Figura 5.3: Circuito PSpice para la obtención de respuestas de pequeña señal sin normalizar.
C =  190n.F, R  =  0.2513H y N  =  2.8, de los que se obtienen los datos normalizados 
anteriores, además de una frecuencia de resonancia / 0 =  400K H z  y una potencia máxima 
de 1K W .
Para facilitar la localización de la frecuencia de resonancia en las abscisas de los diagramas 
de Bode, se representan las funciones de transferencia normalizadas respecto a la frecuencia 
cjtf (correspondiendo la frecuencia de resonancia a =  1), y las no normalizadas respecto 
a la frecuencia /  (correspondiendo la frecuencia de resonancia a /  =  fo). Puesto que el 
programa PSpice siempre representa respecto a la frecuencia /  de sus generadores, se hace 
necesario multiplicar por 2ir la abscisa de los Bodes normalizados para así representarlos 
respecto a =  27r /^ .
5.7.2 Obtención de Respuestas Usando Matlab
La mayor versatilidad de Matlab en lo que respecta a la programación de bucles, unido a la 
potencia de sus herramientas de cálculo simbólico, permite evaluar en una única ejecución 
los métodos analíticos expuestos para diferentes puntos de operación o diferentes diseños. 
En las figuras 5.8 y 5.9 se presentan los diagramas de Bode normalizados de control y de 
línea de la amplitud de ia para diferentes frecuencias de operación. Obsérvese la coincidencia 
con los resultados obtenidos con PSpice en las figuras 5.4 y 5.5.
En el apéndice se adjuntan los programas que permiten obtener las funciones de trans­
ferencia utilizadas en el diseño del circuito de control: H{Sc (f.t. de control de la amplitud de 
¿5), H fcc (f.t. de control de la fase de vc), HVCc (f.t. de control de la amplitud de vc), H{SI (f.t. 
de línea de la amplitud de ¿s), HfCl (f.t. de línea de la fase de vc) y HVCI (f.t. de línea de la 
amplitud de vc), las cuales coinciden con las simulaciones PSpice. Posteriormente, con ayuda 
de estos programas se podrán deducir las expresiones analíticas aproximadas de los polos de 
pequeña señal, y así, obtener expresiones analíticas del sistema reducido equivalente.
122 CAPÍTULO 5. MODELO
58
• .2 9 8 7
( .2 9 8 78.888«2 ■d i f  ■
-5»
1.8HZ 18Hz
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1B8uHz 1.8rttz 1 Miz IBMz 1.8Hz 18Hz 188Hz
« P (U ( is n ) /U ( « m * o d u l) >
Frfquer>ej|«2»3.1*15926S*
Figura 5.4: Diagrama de Bode de la función de transferencia de control normalizada de la
amplitud de i,, obtenida con los datos Q =  10, /? =  5 y  fijy =  1«
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*1 - 626.25Bu, 
«2 - 626.25Bu, 
B.BBB,dif'
l . t r t i z 11Hz
! j B : » l ( U ( i s n ) / U ( v 1n K > d u l ) )
F r r q u t n c y « 2 a 3 .1 6 1 5 9 2 6 5 *
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a  P ( U ( l s r O / U ( v 1n n o d u l ) )
F rw ju e n c jr » 2 » 3 .1 6 1 5 9 2 6 5 *
Figura 5.5: Diagrama, de Bode de la función de transferencia de línea normalizada de la
amplitud de is, obtenida con los datos Q =  10, /? =  5 y  Dn =  1.
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R2 ■ Úíf1
- 1 2 *
- 1 6 # H
1 # H z  1 88H z 1 .  BKHz 1 #KHz 1 0OXHz 1 .8M H z 18MHz
F r r q u e n c y
Bd
1 8H z 188H Z 1 .  BKHz 1 BKHz 1 BBKHz 1.8M H Z 1 BMHz
c P ( M ( l s ) / V ( f w d u l ) )
F r c q u r n c y
Figura 5.6: Diagrama, de Bode de la función de transferencia de control no normalizada de
la amplitud de ia, obtenida con los datos L = 1 pH, La =  5pH, C =  190nF, R =  0.2513H,
N  =  2.8, f a =  f0 =  m K H z  y  VHF =  250V.
5. 7. OBTENCIÓN DE RESPUESTAS 125
1 I . IH ,it.ua,a.taa,
-2 1 .5 9 #  
-2 1 .5 # #  
a . t a a
m 
#2  ' 
d i f '
■21 '
i a H z  1 aoH z i . w H z  1 aKHz h b k h z  1 .  a * z  i » a t z
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Figura 5.7: Diagrama de Bode de la función de transferencia de línea no normalizada de la
amplitud de is, obtenida con los datos L =  1 pH, Ls =  5fiH, C =  19072F1, R =  0.2513Í1,
N  =  2.8, f 3 =  f 0 = 400K H z y  VHF =  250V.
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Figura 5.8: Diagramas de Bode de la función de transferencia de control normallizada de la
amplitud de is, para un diseño con Q =  10 y  /? =  5, y  para las frecuencias des operación
n N =  1, 1.1...i.5.
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Diagramas de Bode de la función de transferencia de línea normalizada de la
ia, para un diseño con Q =  1 0 y / ?  =  5, y  para las frecuencias de operación
,1.5.
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5.8 R elaciones de Norm alización-Desnorm alización
Las funciones de transferencia sin normalizar pueden expresarse como,
( 1 - —) ( 1 - — )
( 5 '<S)
y las normalizadas como,
(i -  -  4 * -)
H» (s »)  =  n - ± ¿ )  ( 5 ' 5 0 )
donde K  y Kj* son las ganancias estáticas, Z  y Zjq los ceros, y P y  Pjy los polos de dichas 
funciones de transferencia.
Puesto que t  =  íat/wo y por tanto S  =  Snuo, la relación entre ceros y polos normalizados 
y sin normalizar es,
Zm = u 0 ZNm (m  =  1, ( M <  5) (5.51)
Pn =  u0 PNn (n =  1, . . . ,6) (5.52)
En el circuito normalizado la entrada de frecuencia es lj/v, y en el circuito no normalizado 
es / .  La relación entre sus perturbaciones es /  =
Por otro lado, en el circuito normalizado la entrada de tensión es v iN , mientras que en 
el no normalizado es la tensión de primario Vhf, cumpliéndose v h f  =  =  ^f-VbViN
(Vb =  v 1). ■ ,
De acuerdo con esto, las ganancias estáticas de las funciones de transferencia normalizadas 
( K n ) y no normalizadas (K) se relacionan por:
• Funciones de transferencia de las amplitudes de las corrientes (¿a, ¿0),
1. de control:
K  =  4 |s=0 =  | ^ | ^ o  =  2ttv¡C K n  (5.53)
2. de línea:
K  =  ^ - | s=0 =  =  4 ~ \ T ~ K n  í5’54)
v h f  NxZb vÍN ” Nir y Leq
• Función de transferencia de la amplitud de la tensión en el condensador (i?c),
1. de control:
Tjr_ V \  2irVb vN] _ v i Tyr /c
K  — "7is=o — ~ |Sjí=o — ~t~Kn  (5.55)
f  Lúq U j t  J q
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2. de línea:
(5-56>
• Funciones de transferencia de las fases ( <¡>8 , <¡>0, <j>c) =  <I>n)i
1. de control:
K  =  í \5=0 =  — l ^ | 5N=o =  ^  (5.57)
/  w0 yo
2. de línea:
K  =  J ~  |S=0 =  ■ (5-58)
UífF ViN N 7TUi
Como ejemplo para la verificación de estas ecuaciones, la ganancia estática normalizada 
de la figura 5.4 es 8.3db. Por tanto, la correspondiente ganancia desnormalizada será 8.3 +  
20log(2irviC) =  —69d&, lo cual puede comprobarse en la figura 5.6.
Análogamente, la ganancia estática normalizada de la figura 5.5 es —8.2 y por tanto, 
la ganancia de la figura 5.7 será de —8.2 +  =  —21.5¿6.
5.9 E xpresión A proxim ada de los Polos (I)
Como se comentó anteriormente, todas las funciones de transferencia de pequeña señal tienen 
los mismos denominadores y por tanto los mismos polos, los cuales se obtienen de la resolución 
del polinomio de orden seis en S ,
det [SI -  Az(ü)] =  0 (5.59)
El análisis de esta ecuación característica demuestra que dichos polos son siempre comple­
jos, existiendo por tanto tres polos complejos diferentes y sus correspondientes conjugados. 
Por tanto, el denominador de las funciones de transferencia puede expresarse como,
3
den(S) =  JJ
k=l (
s  \  s
—  +75------- +  1UbkJ QbkUbk
(5.60)
siendo las frecuencias asociadas a los polos (sus módulos), llamadas habitualmente “fre­
cuencias de bateo”, y Qbk los factores de calidad de dichos polos.
En esta sección se deducirán las expresiones aproximadas de las tres frecuencias de bateo 
y sus correspondientes factores de calidad (en [Volpérian 89] se realiza un estudio similar 
para los convertidores serie y paralelo).
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5.9.1 Expresiones Aproxim adas de las Frecuencias de B ateo
la s  frecuencias de bateo se reconocen en los diagramas de Bode porque en ellas se producen 
los picos de resonancia, de mayor intensidad, asociados a sus polos complejos. Partiendo 
de este hecho, la obtención de las frecuencias de bateo se reduce a la determinación de las 
frecuencias de modulación que producen estas respuestas máximas. Una de las frecuencias 
de bateo es fácilmente reconocible en los Bodes normalizados anteriores (figuras 5.8 y 5.9), 
pues coincide con la frecuencia de conmutación (ft/vO- Seguidamente se identifican las otras 
dos frecuencias de bateo.
Partiendo de la modulación de la frecuencia en tomo a la frecuencia estacionaria f1,
v(t)  =  =  n  +  v  eos (5.61)
la modulación de la fase será,
<¡>(t) =  ü t  +  —  sin(u;mí) (5.62)
Si se aplica esta modulación al primer armónico de la tensión de secundario, éste podrá 
escribirse como,
t»«£(i) =  t>i cos(f¡¿ +  £  sin(wro<)) =
=  Vi cos(flí) cos(¡^ sin(a;mt)) — vi sin(ílí) s in (^  sin(wmí))
Cuando la amplitud de la modulación es lo suficientemente pequeña (cosa inherente a
la modulación de pequeña señal) se tendrá —  «  0, y por tanto las sigu:ientes funciones
trigonométricas podrán sustituirse por sus infinitésimos equivalentes,
cos(^sin(ajmt)) «  1 (5.64)
sin(¿^sin(wmf)) «  ^ s in (w mt) (5.65)
con lo que la tensión de secundario será,
w
vaec{t) =  1^ eos (ü t) — v i — sin (Üt) sin (wmt) (5.66)
<¿m
Teniendo en cuenta que,
sin(fit) sin(ujmt) =  i  [cos((Q -  wm)¿) — cos((íl +  wm)t)] (5.67)
la tensión modulada de secundario resulta finalmente,
V8 ec{t) =  Vi eos (üt) +  cos((Q +  um)t) -  cos((íl -  wm))í) (5.68)
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Figuira 5.10: Espectro del primer armónico de la tensión de secundario, cuando a su frecuencia 
base: ft se le superpone una modulación de amplitud Cj y  frecuencia Lom.
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Figuira5.11: a) Circuito equivalente para la modulación de frecuencia, b) Circuito generador 
de las variaciones de pequeña señal.
Es decir, la modulación en frecuencia del primer armónico de la tensión de secundario 
puede aproximarse por la suma de tres generadores sinusoidales de frecuencias O, -f- wm y 
ft — wm (figuras 5.10 y 5.11.a). Eliminando de la figura 5.11.a el generador de frecuencia 0 , 
que es el responsable de la respuesta estática del oscilador, se obtiene el circuito de la figura 
5.11.b. En dicho circuito se producen respuestas de mayor intensidad cuando la frecuencia 
de cualquiera- de los generadores coincide con ±u>o- Puesto que el modo de operación es por 
encima de la resonancia (Í1 > ojq), sólo son posibles los casos (figura 5.10),
Í l-U m  =  wo 
f l  — u m  =  — Lúo
de los que se; deducen las frecuencias de bateo um =  Q — u0 y 
ascendente, Isas frecuencias de bateo son,
Wfcj = 0  — LJq
W&2 =  Ü 
ujf, 3 =  n + wo
(5.69)
(5.70)




lo cual puede; comprobarse en cualquiera de los Bodes anteriores.
Conviene aclarar que del circuito de la figura 5.1 l.b  no pueden obtenerse funciones de 
transferencia <de pequeña señal debido a que las frecuencias de sus generadores son diferentes.




Q - ©m O f2 + <o.
Figura 5.12: Espectro del primer armónico de la tensión de secundario, cuando se modula 
su amplitud en tomo a vi con uña sinusoide de frecuencia u>m y  amplitud v\.
>
Figura 5.13: a) Circuito equivalente para la modulación de la tensión de entrada, b) Circuito 
generador de las variaciones de pequeña señal.
Por ejemplo, la respuesta is no puede obtenerse de la suma,
+ u>m) -  ^ - y (ü  -  Wm)
2ojm
(5.74)
siendo Y (w) la admitancia del oscilador.
Sin embargo, la ecuación anterior puede utilizarse para demostrar la expresión de la 
ganancia estática de la función de transferencia de control haciendo u>m —► 0 (en cuyo caso 
ambos generadores son de la misma frecuencia), dando como resultado,
lim ~r — lim V\
Wm->o u >  wm->0
\Y(Q +  um) \ - \ Y ( n - u > m)\ d\ia(Ü)\
2 üJr dw (5.75)
A partir de esto es inmediato generalizar que la ganancia estática de cualquier función 
de transferencia de control coincide con la derivada de la respuesta estática de la variable 
correspondiente, evaluada a la frecuencia de operación considerada.
Considerando ahora la modulación en la tensión t>i, se tiene que,
u«c(*)_= [ui +  uiCos(wm)]cos (ü t) =
Ui cos(ftí) +  \  cos((H — um)t) +  \  cos((H +  um)t) (5.76)
El espectro de la tensión de secundario será el mostrado en la figura 5.12, y el circuito 
equivalente el mostrado en la figura 5.13. De aquí se deduce que la ganancia estática de
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línea de i s es,
lim =  lim ly ( ° - a,m)| +  |y (0  +  ^m)l =  |y (fl)| (5 77J
wm— O Vi O 2 V /
En general, la ganancia estática de las funciones de transferencia de línea coincide con
la correspondiente función de transferencia estática (cociente entre la variable y vi) a la
frecuencia de operación considerada.
5.9 .2  E xpresiones Aproxim adas de los Factores de Calidad
La expresión de los polos en función de la frecuencia de bateo y su factor de calidad Qb
es,___________________________________________ _____
P =  ojb [ - x  dh j y / l  — x2] (5.78)
donde x =  De aquí se desprende que la frecuencia de bateo sea el módulo del polo, 
y que la normalización de éste consista únicamente en la normalización de la frecuencia de 
bateo.
Una vez conocida la expresión de o;*, el factor Qb puede determinarse a través de la parte 
real o la parte imaginaria del polo.
Del análisis de los polos se observa que sus partes reales no dependen de la frecuencia 
de operación, presentando una dependencia sencilla con los parámetros restantes Q y /?. 
Además, las partes reales de los polos correspondientes a las frecuencias de bateo ft — l?0 y  
fl +  üj0  son iguales.
En las figuréis 5.14 y 5.15 se muestra la dependencia con Q y /? de la parte real de los 
polos normalizados correspondientes a las frecuencias u &13 =  0  db^o. Se observa que,
1 =  _ 2 Q Í^ ± 1 )  (5.79)
fe(P l,3N) 0
Teniendo en cuenta que la parte real de los polos normalizados es,
R < P n ) =  ■ (5-80)
se obtienen,
(0 ± i )
0
En lo que respecta al polo con c*^  =  fl, su parte imaginaria coincide exactamente con la 
frecuencia de conmutación (/m (P2^ ) =  Dn ), y su parte real cumple (figuras 5.16 y 5.17),
(* =  1.3) (5.81)
Re(P2y)
resultando un factor de calidad,
1 == -<3(0 + 1 )  (5.82)
Qh =  \Q (P  +  1K  (5.83)








Figura 5.14: Dependencia con Q de la parte real de los polos normalizados correspondientes 
a las frecuencias de bateo =  Í7 ±  u>0.
Puesto que la parte real de este polo es mucho menor que la imaginaria, la frecuencia 
de bateo será aproximadamente igual a la parte imaginaria O, tal y como se avanzó en el 
apartado anterior.
Resumiendo, las frecuencias y factores Q asociados a los polos de pequeña señal son,
W6j =n  — wo => =  Q-— ^ - --(fljy — 1) (5.84)
Uil=Ü =>QH = 'L-Q{¡}+l)üN (5.85)
u>l 3 = í í  +  Wo =¡> Q + 1 )  (5.86)
5.10 E xpresión  A proxim ada de los Polos (II)
Las expresiones anteriores permiten el cálculo de los polos de las funciones de transferencia 
de pequeña señal en función del diseño realizado (/?), la frecuencia de operación (fijv), y 
las condiciones de carga del generador (Q). Sin embargo, el polo dominante P\ (de menor 
frecuencia de bateo) no está definido por las ecuaciones anteriores cuando la frecuencia de 
conmutación es la de resonancia ( f = 1), pues en ese caso resulta un factor de calidad Q^ 
nulo y un coeficiente de amortiguamiento x infinito.
Un análisis más profundo descubre que las partes imaginarias de los polos normalizados 
piN y p3N evolucionan con la frecuencia de operación en la forma,
Im(PlN) = (nN - ! )  + /(/?, (5.87)














Figura 5.15: Dependencia con ¡1 de la parte real de los polos normalizados correspondientes 











Figura 5.16: Dependencia con Q de la parte real del polo normalizado correspondiente a la
frecuencia de bateo ivi, =  fl.











Figura 5.17: Dependencia, con ¡3 de la parte real del polo normalizado correspondiente a la 
frecuencia de bateo cvf, = fl.
= ( n w +  l ) -  /(/?, (?) (5.88)
mientras que la parte imaginaria de tal y como se avanzó anteriormente, coincide con 
la frecuencia de conmutación, es decir, Im (P2„ ) = Qn - 
De las expresiones anteriores se tiene que,
f(P,Q) = I™(PiK)knN=i) (5.89)
o sea, la forma de /(/?, Q) puede descubrirse obteniendo el polo PiN en el punto de operación 
Qn  = 1 para diferentes valores de /? y de Q. Se obtiene (figura 5.18) que la inversa de la raíz 
cuadrada de la parte imaginaria del polo es proporcional a Q, es decir,
1 =  (5.90)
\ / /m ( i \v)|([7A,=i)
donde P(¡3) son las pendientes de la figura 5.18 y dependen únicamente de ¡3.
Por tanto, P(f3) puede obtenerse calculando,
/>(/?) =  — . 1    (5.91)
para diferentes valores de ¡3, obteniéndose la gráfica de la figura 5.19.
Utilizando el algoritmo de interpolación “polyfit” de Matlab, se encuentra que es posible 
aproximar P(/3) en el intervalo 2 < ¡3 < 30 mediante el polinomio de orden 3,
P{¡3) «  a3/?3 +  cl2(32 +  a.if3 +  a0 (5.92)
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Figura 5.19: Representación gráfica de P(/3).
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siendo <13 =  1.8797 • 10”5, a2 =  —0.0014, a\ — 0.0366 y a0 =  2.3791. 
Así pues, la función /(/#, Q) será,
m Q ) =
1
(P(P)Q)2
y por tanto, las partes imaginarias de los polos serán,
Im (PiN) =  SlN - l  +  
Im(P2N) =  Ün 








Retomando del apartado anterior los resultados sobre las partes reales de los polos, se 
completan las expresiones que relacionan los polos de pequeña señal con el diseño realizado 
y el punto de operación,
- f i
2 Q(fi +1)
~  r \ t  o  . =*= j ^ N





Dn  + 1
( p m y  \




5.11 Sistem a Reducido Equivalente
El circuito de control de los generadores de inducción alimentados por tensión está formado 
por tres lazos: uno de corriente, otro de tensión y por último uno de fase. Estos tres 
lazos mantienen la corriente de primario y la tensión del condensador por debajo de una 
cota máxima, y la frecuencia del puente por encima de la resonancia. El control del L-LC, 
cuya descripción se realiza en el capítulo siguiente, utiliza la amplitud de la corriente de 
primario, y la amplitud y la fase de la tensión en el condensador como variables de control 
para estos tres lazos. Para poder diseñar el circuito de control, es necesario conocer cómo 
reaccionan estas variables ante cambios en la frecuencia y en la tensión de entrada, es decir, es 
necesario conocer las funciones de transferencia de pequeña señal: H{Scf HiSl, H jCc, H /Cn HVCc 
y HVCl. A continuación se describe el “sistema reducido equivalente” de estas seis funciones 
de transferencia, mostrando de forma implícita su dependencia con los parámetros del L-LC 
y sus condiciones de funcionamiento, lo que permitirá, en el capítulo siguiente, la formulación 
de un algoritmo de diseño del control válido para cualquier L-LC, y garantizando respuestas 
de primer orden en los tres lazos para cualquiera que sea su punto de operación.
Tal y como se dijo anteriormente, todas las funciones de transferencia de pequeña señal 
tienen los mismos polos. La contribución dinámica más significativa viene dada por el polo 
dominante P\ (el de menor frecuencia de bateo).
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Figura 5.20: Dependencia de la frecuencia de corte normalizada (módulo de PiN) con el 
punto de operación (Dn, Q) P ^a  un diseño con /3 =  5.
Se define la frecuencia de corte u c como u c =  u?&a, y retomando el resultado (5.97),
U J  c  =  ÜJQ
- P
2Q(0 +  1)
i
( p m r \
(5.100)
siendo P(/S) =  1.8797 • 10"5 • /?3 -  0.0014 • p  +  0.0366 • 0  2.3791.
En la figura 5.20 se proporciona la dependencia de la frecuencia de corte normalizada 
(f CN =  u;c/a>0) con el punto de operación en frecuencia y carga (Dn ,Q) para un diseño con 
/? = 5. Se observa que ésta disminuye con frecuencias de conmutación bajéis y factores de 
calidad altos.
5.11.1 Reducido Equivalente de H{Sc
La función de transferencia de control de la amplitud de H{Sc, tiene cuatro ceros y los 
seis polos comunes al resto de las funciones de transferencia de pequeña señal. En la figura 
5.8 se observa que la fase de esta función de transferencia comienza decreciendo al subir la 
frecuencia. De aquí se deduce que la frecuencia de corte u c, está por debajo de la frecuencia 
natural de cualquiera de los ceros. Por tanto, el sistema reducido equivalente de H{Sc no ha 
de considerar a ninguno de estos ceros, resultando,
HuÁS) =  ' j K;>C\PiS* + 2Re(P1)S  + \P1\1 (5.101)
siendo K{Sc su ganancia estática. De (5.101) se deduce que la frecuencia de corte de H{Sc es, 
en efecto, ujc.
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Por otro lado, el valor de la ganancia estática normalizada K íscn es> de acuerdo con (5.75) 






Con el fin de evaluar esta expresión, normalizamos la admitancia Y(yi) dada en (2.65), 
obteniendo,
Yn Í^n ) =  Lequ>0Y  (u?n ) =
( /? + 1):
K i (i¿n ) +  JK í Ív n )
K z(ojn) + i-^ 4(a)n )
(5.103)
donde K \, K 2, K 3 y K 4 son, de acuerdo con (2.66), (2.67), (2.68) y (2.69),
Ki(üjn ) =  1 — (^ r )  
K 2 (uN) =  ( ^ r )  'íq~
K 3(u n ) =  5  ( r b  “  “ n )
K a(un ) = u n (1 -  lú2n )
La ganancia K íscn podrá calcularse como,
\YN((l,f +  10-9)| -  \Yn (ü n -  10- 9)|





K,tScN 2- 10 (5.108)
En la figura 5.21 se presenta la dependencia de \K{a \ con Ün  y  Q para un diseño con 
/? =  5. Se observa que ésta sigue el comportamiento inverso al de la frecuencia de corte, ya 
que aumenta con el factor de calidad Q y disminuye con la frecuencia de operación Dn .
Finalmente, usando la relación de desnormalización dada en (5.53), la ganancia estática 
desnormalizada será,
K iSc =  2 x vx C K i^  (5.109)
De esta manera, la respuesta dinámica de is frente a la frecuencia /  queda completamente 
definida como una función del diseño y del punto de operación (Dn , Q).
Con la intención de verificar el sistema reducido equivalente, se compararon las respuestas 
dadas por la función de transferencia de control normalizada y su reducida equivalente ante 
entrada escalón unitario, para diferentes puntos de operación y diferentes valores de /?. Los 
resultados se muestran en la figura 5.22 y demuestran la validez de la aproximación.
Por tanto, HiSc puede considerarse, a efectos de diseño, como una función de transferencia 
de segundo orden con polos complejos y frecuencia de corte uc =  |Pi|. Su dependencia con el 
punto de operación es tal que que cuando ü  disminuye o Q aumenta, u c disminuye y \K{Sc | 
aumenta, es decir, H{Sc se hace “más estrecha y más alta” (y viceversa).




Figura 5.21: D e p e n d e n c i a ,  d e  \ K { S c n \ c o n  e l  p u n t o  d e  o p e r a c i ó n  ( Q n ,  Q )  para u n  d i s e ñ o  c o n  
P = 5.
5.11.2 Reducido Equivalente de H{s¡
La función de transferencia de línea de la amplitud de i s , H{ai, relaciona las variaciones de 
pequeña señal de i s  con las de V h f  (amplitud de la tensión cuadrada en primario). Si se tra ta  
de un puente completo, estas variaciones coinciden con el rizado de la tensión de alimentación 
del puente V c c .  Si se tra ta  de un semipuente, puesto que V h f  = Ia5 variaciones de V h f  
serán la mitad del rizado de la alimentación.
HiSl tiene cinco ceros y seis polos. En la figura 5.9 se observa, igual que ocurría con 
H{gc, que la tendencia inicial de la fase de H{SI es decreciente. De ello se deduce que el polo 
dominante P\ está por debajo de cualquiera de los ceros, y que por tanto, no es necesario 
considerar a ninguno de éstos para construir el sistema reducido equivalente, el cual resulta,
(“ ‘«I
En cuanto al valor de su ganancia estática normalizada , ésta es, de acuerdo con 
(5.77),
Ki„ =  ^  ^  =  =  (5.111)
V l N I b  *>1
Usando (5.54), la ganancia desnormalizada será,
(5.112)
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Figura 5.22: Respuesta al escalón unitario de Híscn Y su reducida equivalente para diferentes 
puntos de operación y  diseños.
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De nuevo, para verificar el sistema reducido equivalente, se simularon las respuestas de 
ffisiN y  de su sistema reducido equivalente ante una entrada escalón unitario, obteniéndose 
las gráficas de la figura 5.23.
5.11.3 R educido Equivalente de H fCe
La función de transferencia de control de la fase de vc, HfCc, tiene cinco ceros y seis polos. 
En el capítulo siguiente se utilizará para diseñar la limitación de fase, limitación que sólo 
actúa en la resonancia. Por ello, se presenta únicamente el sistema reducido en Ct  ^ =  1> que 
resulta ser de primer orden con frecuencia de corte uc, o sea,
HfcÁS) = h « Y T Í  (5-113)
J  we
La ganancia estática normalizada será,
K fc =  t 5-  =  u0t r  =  -j-arg  {uc(S7)} =  arg {H V(DN)} (5.114)
WJV L J  C U d  u i d j i f
y la ganancia desnormalizada será (5.57),
K ¡C =  ^  (5.115)
La función de transferencia de la tensión en el condensador, Hv, se relaciona con Yn  
(2.99) mediante,
ffv(uN) =  1 —j(P  +  1 )wnKív(w^) (5.116)
pudiéndose calcular el valor de K jCc}f como,
ET- _  ar9 +  10-9)} -  arg {H V{DN -  10“9)} / f 1 1 „
K S°cN ~  2 . io~9 (5.117)
5.11.4 R educido Equivalente de H ¡Cl
La función de transferencia de línea de la fase de vc, H¡Cl, tiene cuatro ceros (uno en el origen) 
y seis polos. El cero en el origen se debe a que las variaciones lentas de la tensión de entrada 
no afectan a las fases, sino solamente a las amplitudes. Por tanto, dado el reducido valor de 
Hfei a frecuencias bajas, en los estudios posteriores se supondrá H jci =  0 (las simulaciones 
PSpice y los resultados experimentales confirmarán esta suposición).
5.11.5 R educido Equivalente de H VCe
La función de transferencia de control de la amplitud de vc, HVCc, tiene tres ceros y seis polos. 
Su reducido equivalente es,
TJ ( Q\   rsrf __________ K VCc 1-Pj 1___________ / -  1 1 q \
VCe( '  /  ~  5 2 +  2Re(P1)S  +  |P i |2  ^ ^































Figura 5.23: Respuesta al escalón unitario de Hís¡n y  su reducida equivalente para diferentes 
puntos de operación y  diseños.
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La ganancia estática normalizada es,
' i r  d . m s i N + iO-°)\-\Hv(aN-W-*)\
y su valor desnormalizado (5.55),
K v "  =  7 oK vc‘k  ( 5 - l 2 ° )
5.11.6 R educido Equivalente de H vc¡
Por último, la función de transferencia de línea de la amplitud de vc, HVCl, tiene cuatro ceros
y seis polos. Su reducido equivalente es,
tj vc ^  K VCl \P\ |2  , 1 oí \
zHF ~  S 2 +  2Re(Pi)S  +   ^ ^
La ganancia estática normalizada es,
K VCIn =  |A(Í2jv)| (5.122)
y su valor desnormalizado (5.56),
^ VCl ~~ N tt^ VCIn (5.123)
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C apítu lo  6 
A N Á L ISIS  Y  D ISE Ñ O  DEL  
C IR C U IT O  D E  CONTRO L
En el capítulo anterior se han relacionado los parámetros dinámicos más importantes del 
oscilador L-LC con su diseño y con su punto de operación en frecuencia (TIn )  y carga (Q). 
En este capítulo se utilizan estas relaciones para determinar y diseñar las principales regu­
laciones del circuito de control, de tal forma que se satisfagan las especificaciones dinámicas 
propias del calentamiento por inducción.
6.1 C ontrol en  Topologías A lim entadas por Tensión
A diferencia de lo que ocurre en los circuitos con salida de (fuentes de alimentación), en 
los generadores de calentamiento por inducción la velocidad de establecimiento no es un 
criterio prioritario para el diseño del control. No se requiere una alta velocidad de respuesta 
ante un cambio en la demanda de potencia, y, además, los cambios de carga debidos a la 
introducción/extracción de la pieza o a las variaciones de las características de la misma 
durante el proceso de calentamiento son lo suficientemente lentos como para que el control 
pueda seguirlos evitando así cualquier sobrecorriente. Sin la exigencia de una alta velocidad 
de respuesta, el control por variación de frecuencia resulta una técnica de regulación atractiva 
por su robustez y sencillez, razones por las que es utilizada en la mayoría de los generadores 
resonantes alimentados por tensión. En la figura 6.1 se esquematiza el método de control por 
variación de frecuencia. El VCO-uVoltage Controlled Oscillator”, genera una señal cuadrada 
de frecuencia controlada por tensión, que es transmitida con potencia al oscilador de salida 
a través del puente inversor. Las variables de gran señal del oscilador (amplitudes y fases 
de las oscilaciones) cambian en función de la frecuencia aplicada. Una de estas variables (o 
relación entre varias de ellas), C(w), es utilizada como variable de control. La regulación de la 
potencia se realiza de forma indirecta mediante el control de esta variable, cuya comparación 
con la señal de comando vrcj  determina la actuación sobre la frecuencia de oscilación.
147







Figura 6.1: Esquema genérico del control del oscilador por variación de frecuencia.
m
Figura 6.2: Efecto de la no monotonía de la relación C(u). La variable C sólo puede 
controlarse a un lado de um.
6.1.1 C ontrolabilidad y  M onotonía de la Variable de Control
Como consecuencia inmediata del diagrama de la figura 6.1, la controlabilidad del sistema 
impone ciertas restricciones sobre la variable de control C. En concreto:
•  La variable de control ha de ser una función monótona de la frecuencia. De lo contrario 
el regulador R , para igualar C  a la referencia, debería actuar con criterios diferentes a 
cada lado del mínimo/máximo de C(w), lo cual no es posible. Por ejemplo, en la figura 
6.2, para incrementar C hay que aumentar u  si u  <  pero disminuirla si a; >  um. 
Una vez diseñado el regulador y cerrado el lazo, la realimentación sería negativa a un 
lado de wTO, y positiva (y por tanto inestable) al otro.
• La potencia ha de ser una función monótona de la variable de control. De lo contrario, 
podría conseguirse la misma potencia con dos señales de comando vrej  diferentes (figura 
6.3).
Estas dos condiciones se satisfacen si se escoge un intervalo de frecuencias de regulación 
en el cual ambas, variable de control y potencia, sean monótonas con la frecuencia. En 
efecto, si C(lj) es monótona (ya se cumple el primer punto), entonces u>(C) es monótona, 
y si P(io) es monótona, la composición P(co(C)) también será monótona (cumpliéndose por 
tanto el segundo punto).
6.1. CONTROL EN TOPOLOGÍAS ALIMENTADAS POR TENSIÓN 149
Figura 6.3: Efecto de la no monotonía de la relación P (C ). Los incrementos de vre/  conllevan 
incrementos de la potencia a la izquierda del máximo y  decrementos a la derecha.
6.1.2 L im itaciones a Im plem entar
El circuito de control no sólo ha de permitir la regulación de la potencia de salida sino que 
debe implementar las siguientes limitaciones:
•  Limitación de fase. La fase del oscilador resonante ha de mantenerse inductiva para 
evitar los problemas de recuperación inversa de los diodos del puente. En el circuito 
serie esto obliga a un funcionamiento por encima de la frecuencia de resonancia. Puesto 
que la frecuencia de resonancia es variable según el diseño realizado, e incluso de 
forma dinámica durante el proceso de calentamiento, en el circuito serie es necesario 
sensar la fase de la corriente de primario del transformador de aislamiento para evitar 
el funcionamiento capacitivo del oscilador. En el circuito L-LC, como se verá más 
adelante, el comportamiento inductivo puede asegurarse mediante el sensado de la fase 
de la tensión en el condensador.
• Limitación de la corriente por los transistores. En los generadores alimentados por 
tensión, puesto que existe la posibilidad de funcionamiento sin pieza y muy cerca de 
la resonancia (Z  « 0), es necesario proveer una limitación de corriente para proteger 
los transistores del puente, es decir, es necesario limitar la amplitud de la corriente de 
primario.
•  Limitación de la tensión en el condensador. Los condensadores usados habitualmente 
para construir el oscilador de salida no admiten una tensión superior a ñOOV de pico. 
Esta tensión puede superarse en ausencia de carga, por lo que es necesario implementar 
esta limitación (aunque casi siempre la limitación de corriente proporciona la limitación 
de tensión).
Estas limitaciones deben hacer funcionar al oscilador dentro de la zona de operación 
dibujada en la figura 6.4.
6.1.3 E strategias de Control
Con el fin de implementar las limitaciones anteriormente mencionadas sobre la fase de la 
corriente de primario, sobre su amplitud, y sobre la amplitud de la tensión en el condensador,
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Figura 6.4: Zona de operación válida del oscilador alimentado por tensión.
lo más sencillo consiste en utilizar una de estas tres variables como variable de control. 
Así, el valor máximo de la tensión de referencia vref  se convierte en el límite para dicha 
variable, restando únicamente dos limitaciones a implementar. Procediendo de esta manera 
se obtienen las tres estrategias de control habituales en los generadores alimentados por 
tensión, las cuales se presentan en las figuras 6.6, 6.7 y 6.8, y se comentan a continuación.
C ontro l de la Fase de la C orrien te de P rim ario
Esta fase, que es en realidad el desfase entre la corriente de primario y la tensión generada 
por el puente, se obtiene realizando una operación XOR entre la cuadratura de dichas señales 
y filtrando paso-bajo (figura 6.5). La tensión que se obtiene, está relacionada con dicho 
desfase <¡> mediante,
V* = x^l'T ' lí¿(rads)l í6-1)
siendo Uf la frecuencia de corte del filtro, y T¿,
2* =  ^  (6.2)
donde Vd d  es la tensión de alimentación de la lógica XOR (generalmente la tensión de 
alimentación del control). Es decir, la dinámica del sensado de la fase es heredada del filtro 
paso-bajo, obteniéndose en estado estacionario una tensión =  Vbz?^*
La tensión v<f, así obtenida se compara con la señal de comando ure/  (figura 6.6). Cuando 
v ref  aumenta, el regulador R(S) incrementa la frecuencia (y viceversa). Cuando la corriente 
de primario o la tensión en el condensador exceden un máximo prefijado, la tensión de error 
ve aumenta, aumentando también la frecuencia. El efecto de la actuación de una limitación 
equivale a un aumento de la tensión vrej. Los diodos de la figura 6.6 son simbólicos, y 
se mantienen polarizados mientras el circuito opera dentro de los márgenes de tensión y 
corriente válidos, en cuyo caso los lazos de limitación no modifican la tensión de error. Los
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V^=<A(XOR)B>=VDDi
Figura 6.5: Obtención del desfase entre las señales A y  B mediante la operación XO R y  el 
posterior ñltrado paso-bajo.
bloques Tv y Ra son las ganancias de los sensados de tensión y corriente respectivamente, 
mientras que Glv(S) y Gx,(S) son las ganancias de las limitaciones de tensión y corriente.
Si con la mínima tensión de referencia no se consigue la potencia máxima y no ac­
túa ninguna limitación (operación muy cerca de la resonancia), significa que la impedancia 
del oscilador es demasiado grande. Para disminuirla se reduce la relación de vueltas del 
transformador de aislamiento, razón por la que este transformador también se conoce como 
“transformador de adaptación”. Si por el contrario, con la mínima tensión de referencia 
no se consigue la máxima potencia porque actúa la limitación de corriente o la de tensión 
(v<f, > vref ), esto significa que la impedancia del circuito es demasiado pequeña. Para au­
mentarla hay que subir la relación de vueltas del transformador.
Control de la Am plitud de la Corriente de Primario
Esta técnica de control se presenta en la figura 6.7. La amplitud de la corriente de primario 
iin se obtiene mediante el sensado con transformador y un detector de pico, obteniéndose 
la tensión i{nR 8• Esta tensión se compara con la referencia de corriente urc/, de manera 
que un incremento de ésta última implica una disminución de la frecuencia. Cuando se 
supera la tensión máxima en el condensador o la mínima fase permitida, actúa la limitación 
correspondiente, que equivale a una disminución de la tensión vref.
Como la máxima potencia ha de disiparse muy cerca de la resonancia (para así minimizar 
la amplitud de la corriente por los transistores), ésta debe producirse mientras actúa la 
limitación de fase. La corriente de primario necesaria será,
(6.3)
independientemente de la Q del circuito. Esto permite el ajuste a priori de la resistencia de 
sensado R s, cumpliendo vrtfmax = i{nmasRs para la tensión vrefmax deseada.
2 P
t*‘ Umax Vin
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Figura 6.6: Diagrama de bloques del control de fase.
Si con la máxima vre/  y actuando la limitación de fase no se consigue la potencia máxima 
(iinRa < Vrcf)> esto significa que la impedancia del circuito es demasiado alta. Para reducirla 
habrá que disminuir la relación de vueltas del transformador de aislamiento. Si con la máxima 
vref  no actúa la limitación de fase (el circuito opera lejos de la resonancia), esto significa que 
la impedancia del circuito es demasiado pequeña. Para aumentarla habrá que aumentar la 
relación de vueltas del transformador.
Control de la Am plitud de la Tensión en el Condensador
En la figura 6.8 se muestra el diagrama de bloques del control de la tensión en el condensador. 
La potencia máxima se consigue con diferentes tensiones en el condensador, dependiendo del 
factor Q que presenta la pieza. Puesto que éste no se conoce con exactitud en principio, no 
es posible calibrar a priori la ganancia de sensado Tv (cosa que sí puede hacerse en los dos 
métodos de control anteriores).
Para ajustar la relación de vueltas se empieza con una Tv de forma que vrefmas equivalga 
a 500V (máxima tensión permitida). Si con la máxima vref  se alcanza la limitación de fase 
(vcTv < vTtf)  y no se disipa la máxima potencia, significa que la impedancia del circuito 
es demasiado alta, siendo necesario reducir la relación de vueltas. Si con la máxima vref  
se alcanza la limitación de corriente (ajustada previamente al valor necesario para disipar 
P), significa que la impedancia del circuito es demasido pequeña, siendo entonces necesario 
aumentar la relación de vueltas. Una vez ajustada la relación de vueltas, y conocida la
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Figura 6.7: Diagrama de bloques del control de la corriente de primario.
tensión en el condensador que produce la máxima potencia, se aumenta Tv para que esta 
tensión corresponda con un valor de referencia mayor.
La necesidad de reajustar la ganancia del sensado Tv para cada pieza hace que este 
sistema de control sea el más incómodo y el menos utilizado.
Independientemente de cuál sea la estrategia de regulación, estos circuitos de control 
incluyen siempre una limitación de frecuencia máxima (una limitación de tensión a la entrada 
del VCO). El arranque del circuito, en cualquiera de estas tres estrategias de control, se 
realiza conmutando el oscilador a frecuencia máxima.
6.1.4 Especificaciones Dinámicas
El diseño de los circuitos de control correspondientes a las figuras 6.6, 6.7 y 6.8, consiste 
principalmente en la determinación del regulador R(S)  y de las ganancias de las limitaciones 
Gl+(S), Glí{S) y Glv(S). Este diseño ha de realizarse de forma que se satisfagan los 
siguientes requerimientos de tipo dinámico:
• La evolución de la tensión de entrada del VCO debe ser de primer orden, es decir, 
exponencial ante cambios en la consigna vTej.
Las oscilaciones de esta tensión producen una modulación no deseada de la frecuencia. 
Además, si la frecuencia de modulación es alta, los pulsos de salida del VCO pueden 
verse distorsionados debido a la característica no lineal de este dispositivo.
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Figura 6.8: Diagrama de bloques del control de la tensión en el condensador.
La entrada en funcionamiento de una limitación debe implicar una transición de primer 
orden de la tensión de entrada del VCO.
Si dicha transición es oscilante, el circuito entra y sale de la limitación indefinida­
mente, produciéndose una inestabilidad que se manifiesta, durante la actuación de la 
limitación, como una modulación permanente de la frecuencia. Cuando se tra ta de la 
limitación de fase, este efecto es especialmente peligroso pues el circuito, operando a 
máxima potencia, puede llegar a conmutar por debajo de la frecuencia de resonancia 
con el consiguiente problema de la recuperación inversa en los diodos del puente. Esto 
se evita si la evolución de la frecuencia es exponencial.
Los errores estáticos de los lazos de realimentación deben ser nulos.
De esta forma se asegura que, en régimen permanente, el circuito funciona sin exceder 
los márgenes de fase, corriente y tensión definidos por la regulación y las limitaciones.
El rizado de la tensión de alimentación del puente no debe implicar una modulación 
apreciable de la frecuencia.
El rizado de 100/300Hz (entrada monofásica/trifásica) de la tensión de alimentación, 
producido por la carga y descarga de los condensadores de filtro, modula la amplitud y 
la fase de las oscilaciones y por tanto cambia la variable de control. La realimentación 
tenderá a seguir^estás variaciones produciendo una modulación en frecuencia. Se pre-
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tende que ésta sea inapreciable para así evitar una fluctuación permanante de la fre­
cuencia.
6.2 C ontrol del C ircuito L-LC en  M odo Corriente. 
Ideas Previas.
En el presente trabajo se analiza, diseña e implementa la estrategia de control de la corriente 
de primario para el oscilador híbrido L-LC. A continuación se presentan las consideraciones, 
derivadas del análisis estático del L-LC, necesarias para diseñar de la forma más apropiada 
la regulación y las limitaciones descritas anteriormente.
La regulación de la potencia debe realizarse en el intervalo de frecuencias adecuado. A 
este respecto, debe excluirse el intervalo comprendido entre uqp (frecuencia de resonancia del 
circuito paralelo) y ljq, ya que el oscilador se comporta de forma capacitiva a estas frecuencias 
(salvo en un diseño inductivo). También debe excluirse el intervalo de frecuencias inferiores a 
wop, para evitar que los armónicos de orden superior de la tensión generada por el puente sean 
amplificados a la frecuencia de resonancia wo, con la consiguiente distorsión de la respuesta 
del oscilador. Así pues, en principio, el intervalo de frecuencias de regulación se reduce a 
u >  üj0, donde la potencia es una función decreciente de la frecuencia.
La potencia máxima se disipa a la frecuencia de resonancia u>o. A diferencia del circuito 
serie, ésto no ocurre cuando la fase de la corriente de primario es nula, sino cuando la fase 
de la tensión en el condensador, <¡>, es de ~  (figura 6.9, abajo). La fase de la corriente 
de primario es siempre positiva en u  >  u>0, lo que asegura conmutaciones no problemáticas 
en este intervalo. Evitando que \<j>\ esté por debajo de 90° se consigue que la frecuencia de 
conmutación no baje de ljq, al mismo tiempo que se asegura un funcionamiento inductivo.
Otra diferencia con el circuito serie es que la amplitud de la corriente de primario, tin, 
no es una función monótona de la frecuencia en w >  wo, sino que tiene su máximo a una 
frecuencia um superior a la resonancia y muy cercana a ésta (figura 6.9, arriba). Por ello, y 
de acuerdo con lo dicho en la sección anterior, la comente de primario ¿,-n no será regulable 
entre íüq y um. Esta falta de regulación se manifestará como una pequeña histéresis en la 
respuesta de la corriente ante cambios en la referencia (figura 6.10): al aumentar vrej  aumenta 
la corriente de primario hasta alcanzar su valor máximo en um. Si se sigue aumentando vrtj  
el circuito se vuelve inestable y la frecuencia disminuye rápidamente hasta llegar a u>o, donde 
tras actuar la limitación de fase el circuito se estabiliza con una corriente ¿t'n(^o)- Aumentos 
posteriores de vTe/  no modifican la frecuencia de conmutación. A partir de este punto, para 
reducir la corriente será necesario disminuir vre/  hasta it'n(uo)Rs, valor ligeramente inferior 
al que activó la limitación de fase Por tanto, la histéresis en la referencia es
^#re/ =: "" Un{^o))Rs'















Figura 6.9: Característica estática de la corriente de primario (arriba) y  de la fase de la ten­
sión en el condensador (abajo) en función de la frecuencia normalizada. La máxima potencia 
se disipa a la frecuencia de resonancia u>0, cuando la fase de la tensión en el condensador 
vade —90°. El máximo de la corriente se produce a una frecuencia u m ligeramente superior 
a la de resonancia, por lo que el control no ofrece regulación entre u 0 y  (estos puntos de 
operación serán inestables).
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Figura 6.11: Diagrama de bloques para el diseño del regulador R(S).
D iseñ o  de la R egulación de C orriente
Una vez reducida la dinámica del sistema de potencia y determinada su dependencia con los 
parámetros de diseño y punto de operación, se está en unas condiciones inmejorables para 
analizar el aspecto formal del lazo de control y deducir cuál es el regulador que mejor cumple 
las especificaciones dinámicas. A tal propósito, se impondrá al regulador la condición de que 
la tensión de entrada del VCO evolucione exponencialmente ante cambios en la referencia. El 
diagrama de bloques a considerar es el mostrado en la figura 6.11, siendo HiSc(S) la función 
de transferencia de pequeña señal de la corriente de secundario respecto de la frecuencia.





resultando una ganancia en lazo abierto G H (S),







La función de transferencia i / tSc(S) es de segundo orden, con frecuencia de corte f c. Por 
tanto, H {S) también será de segundo orden y con la misma frecuencia de corte.
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La función de transferencia en lazo cerrado, F(S), será,
GH(S)
F(S) =  =
Vref _1 +  GH(S)^ H{S)
(6.7)
6.3.1 Selección  del Regulador
Se pretende determinar la forma del regulador R(S) (de tipo PID) de tal modo que la función 
de transferencia en lazo cerrado, F(S), sea de primer orden.
El error en régimen permanente determinará el comportamiento del regulador a frecuen­
cias bajas. Ante un escalón de amplitud vTCf, dicho error permanente se obtiene aplicando 
el teorema del valor final,
ue(oo) =  lim SvJS)  =  lim S  v * s—o v ' s—o
1
*W  -  V r e }  (6.8)
1 +  GH(S) J S  1 +  GH (0 )
Por tanto, para que el error permanente sea cero, GH(S) habrá de ser al menos de tipo uno1,
es decir, deberá tener al menos un polo en el origen. Puesto que,
GH(0) =  - K W K ’KvcoKi,' (6 9)
(siendo K{Se la ganancia estática de H{Sc) el regulador deberá tener un polo en el origen. Así 
pues, a frecuencias bajas \GH\ estará muy por encima de los 0db.
Por otro lado, de acuerdo con (6.7), F (ju )  valdrá,
F (iu \ -  I  si \GH Üu)\ > 1  (R
F{JU> ~  \  G(ju) si \GH(ju)\ « 1  i6'10)
Recordando que el ancho de banda, wbw , es la frecuencia a la cual \GH(jujBw)\ =  1 =  
0db, la relación anterior puede reescribirse como,
F(ju) =  (  W u ¡ - 1 (6.H)w ' ( Gyu)) si u  >  <¿bw
Para evitar que el polo doble de (debido a H{Sc) aparezca como un cero doble en
F ( ju ), deberá diseñarse el ancho de banda por debajo de la frecuencia de corte de HiSc, es 
decir, se deberá cumplir,
I b w  <  f c  ( 6 . 1 2 )
De esta manera aseguramos una ganancia en lazo cerrado constante por debajo del ancho 
de banda.
XE1 tipo de un sistema es el número de polos en el origen de su f.t. en lazo abierto.
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Por encima del ancho de banda, F(ju>) coincide con G(ju), que a su vez coincide con la 
respuiesta del regulador —R(ju). Por tanto, la respuesta de primer orden está asegurada con 
un regulador integrador puro de la forma (figura 6.12),
R(S) =  y  (6.13)
siempre que su ganancia Ki satisfaga la condición (6.12).
6 .3 .2  Cálculo del Ancho de Banda
Por definición, a la frecuencia ubw se cumplirá \GH(juB\v)\ =  1? y sustituyendo (6.6),
\GH(juBw)\ =  * ¡y™ 1 HiSc {juBw)\\R(juBw)\ =  1 (6-14)
Puesto que iobw <  u c, entonces,
H{Sc (ju?B\v) =  K iac (6.15)
Finalmente, sustituyendo la expresión del regulador |í?(./í*>bw)| =  en (6.14), el ancho 
de banda f s w  resulta,
RbK VCo\K\sc\Kí (cí
h w  =  2vÑ   (6 ’16)
En esta última ecuación puede comprobarse cómo el ancho de banda disminuye al decrecer 
K i , lo que permite satisfacer la condición (6.12) con una suficientemente baja.
6.3.3 D ependencia  con e l P u nto  de O peración
La condición (6.12) debe cumplirse para todos los puntos de operación previstos. En el 
capítulo anterior se demostró que la mínima frecuencia de corte, / Cmin, y la máxima ganancia 
de H{gc, \K{Sc\maXi se tienen a la frecuencia de resonancia y con el máximo factor de calidad. 
De acuerdo con (6.16), en este punto de operación se tendrá el máximo ancho de banda, 
fBWrnas? y será por tanto el caso más desfavorable para (6.12). Así pues, para diseñar K\ 
será suficiente cumplir,
f B W m ax <  f e m in  ( 6 * 1 7 )
En cualquier otro punto de operación, f s w  será menor y f e será mayor, lo que asegura que 
se siga cumpliendo (6.12).
En la figura 6.12 se han dibujado los diagramas de Bode en ganancia de G(ju), H(jw), 
G H {ju)  y F (ju ), en los que se ilustra de forma gráfica cómo la disminución de la ganancia 
del integrador K{ repercute en una disminución del ancho de banda, permitiendo satisfacer 
la condición (6.17). El caso más desfavorable es el de máxima ganancia |íf(0 )|max, y obliga
a diseñar el integrador con la mínima K{ para conseguir el mismo ancho de banda.
A tales efectos de diseño, en las figuras 6.13 y 6.14 se presentan las frecuencias de corte 
y ganancias normalizadas de i f tac a la frecuencia de resonancia f =  1, y para diferentes 
valores del factor de calidad máximo previsto Qmax•
'min
■20 d b /d e c
|G H G < d) |
■20 d b /d e c
v-60 d b /d e c
■20 d b /d e c
D V¥maxvmin
Figura 6.12: Diseño del regulador basado en un análisis frecuencia!,
min
Figura 6.13: Frecuencia de corte mínima normalizada en función del diseño realizado (¡3), 
para varios valores del factor de calidad máximo previsto.
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6.3. DISEÑO DE LA REGULACIÓN DE CORRIENTE 161
i  _
—+■ -
L  _ _ J  I I I__ _ I__ X  _
■Ti I  1----- 1------“  T
Qmax=30
4- - -  I U -  4- -
- f  — H  —
Qmax=20
- 1—
X  L I  I I I___ Qmax=25
-i —i —i—i—
O 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15
P
Figura 6.14: Ganancia máxima normalizada de HiSc en función del diseño realizado ((3), para 
varios valores del factor de calidad máximo previsto.
6.3.4 Diseño
De acuerdo con (6.17), para asegurar un comportamiento de primer orden en lazo cerrado 
se impondrá que el máximo ancho de banda esté una octava por debajo de la frecuencia 
de corte más baja. Este criterio puede variarse ligeramente en función de la velocidad de 
respuesta necesaria en lazo cerrado: mayor ancho de banda hará al sistema más rápido, y 
por tanto, más capaz, para limitar la corriente ante cambios de Q. Por contra, una fBWmas 
mayor que un sexto de f Cmin hará que, en el punto de operación más crítico (funcionamiento 
en resonancia y con alta Q), el comportamiento en lazo cerrado se aleje del de primer orden. 
Por tanto,
= (6.18)
Sustituyendo (6.16) para la máxima ganancia \KiSc\max, se obtiene la ecuación de diseño 
de la ganancia del regulador, K{,
Ki =  4 RI (6-19)J\veo |r*i$c |mox
La frecuencia de corte mínima / Cmin puede obtenerse como,
femin = (6.20)
siendo fcm¡nN proporcionada por la gráfica 6.13.
De acuerdo con las relaciones de desnormalización presentadas en el capítulo anterior, la 
ganancia de control máxima \KiSc\max puede calcularse como,
l-^ -iselmax — ‘I''KV\C\KiacN\max (6.21)
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siendo |K íscn |ma* la proporcionada por la figura 6.14.
Sustituyendo estas dos últimas ecuaciones en (6.19), y teniendo en cuenta que v\ =  - j f / ' , 
se obtiene finalmente,
f o f c m i n N _ / g  2 2 \
* Z2RsK vcoVHFC\KiaeN |mox V ;
Ejem plo de D iseño
Se utilizarán como datos de partida los del oscilador de 1K W  — AOOKHz presentado en 
capítulos anteriores: V h f  =  250V (semipuente-trifásica), L =  1 (iH, La =  5pH  (luego
=  5), C  =  190nF  y N  =  2.84. Se prevee un factor de calidad entre Q =  10 y Qmax =  30.
Utilizando las curvas correspondientes a Q max =  30 en las figuras 6.13 y 6.14, y buscando 
para =  5 ,  se obtienen respectivamente f Cm{nN  =  0.014 y | Ü Q » CJV. | m o *  =  9.5.
La corriente de salida cuando se disipe 1 K W  será de,
¿» = V S = V ^ i^ = 89-2A ( 6 - 2 3 )
y la comente de primario,
lo l"e
tí*. = NH¡ N f i \ 1 + ( ^ ’- á r s l H F - 7'3m (6'm>
Si queremos tener esta corriente de primario con una tensión de referencia de vref =  10V, 
la resistencia de sensado será,
R> =  Y^2 =  1-3MI (6-25)
La relación entre la frecuencia /  y la tensión de entrada al VCO es de la forma /  =  
Í f r  +  K vcovvco. Suponiendo en nuestro caso que } f r  ~  0, si se quieren tener los 400K H z  
con una tensión de entrada al VCO de 5V, la ganancia del VCO será,
K v„ = —  ¿ 103-= 8 0 -1 0 3^  (6.26)
Sustituyendo todos estos valores en (6.22), la ganancia Ki que deberá tener el integrador 
para que el sistema en lazo cerrado sea de primer orden es de,
K- =  * • 2.84*. 400 • 103 • 0.014 rodí
’ 32 • 1.36 • 80 • 103 • 250 • 190 • 10"9 -9.5 ' s K ' 1
Cuando el punto de operación sea otro, la frecuencia de corte será mayor y el ancho de
banda menor, haciendo que el circuito sea todavía más estable.
En las figuras 6.15 y 6.16 se muestran, respectivamente, las respuestas en lazo abierto y 
en lazo cerrado de la regulación de corriente que se ha diseñado, en el punto de operación 
Ün  =  1.01 y Q =  30. En la figura 6.17 se ha representado el diagrama polar de GH  en el 
mismo punto de operación, y en la figura 6.18 el margen de fase en función de la frecuencia 
y la carga. Puede comprobarse que el margen de fase es siempre mayor que 90°, tal y como 
corresponde a un sistema de primer orden.
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Figura 6.15: Diagrama, de Bode de la ganancia en lazo abierto de la regulación de corriente 
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Figura 6.16: Diagrama de Bode de la ganancia en lazo cerrado de la regulación de corriente
(F(juj)) para el diseño realizado (¡3 =  5), y  en el punto de operación (Qn — 1.01, Q = 30).









Figura 6.17: Diagrama polar de G H (ju) para el diseño realizado ((3 =  5), y  en el punto de 
operación (Un  = 1.01, Q = 30).
Figura 6.18: Dependencia con el punto de operación del margen de fase de la regulación de 
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<¡>ref
i. Rsin m Hisc(s) k Kvco1/N
KvcoIifcc(s)
Figura 6.19: Diagrama de bloques para el diseño de la limitación de fase.
6 .4  D iseño de la L im itación de Fase
La tensión v¿ de la figura 6.7, obtenida mediante la operación XOR y el filtrado descritos 
anLeriormente, tomará, de acuerdo con (6.1), valores cercanos a Vqd cuando |^| «  tt a 
frecuencias altas, y disminuirá hasta cuando \<¡>\ =  j  a la frecuencia de resonancia. Por 
tan to, la tensión de referencia para la limitación de fase debe valer ^2il.
Cuando v4  intenta hacerse menor que la tensión de entrada a la ganancia Gi^(S) se 
hace positiva (figura 6.7), actuando la limitación de fase y estabilizando el circuito a la fre­
cuencia de resonancia. La dinámica de dicha estabilización puede reproducirse introduciendo 
una pequeña perturbación positiva en la referencia de la fase mientras el circuito opera a 
la frecuencia de resonancia. El diagrama de bloques de pequeña señal correspondiente es el 
mostrado en la figura 6.19. El bloque de ganancia —1 representa el cambio de signo aplicado 
sobre la fase <j> (que siempre es negativa) para obtener su valor absoluto. H jCc es la función 
de transferencia de pequeña señal de la fase de la tensión en el condensador respecto de la 
frecuencia. En el capítulo anterior se demostró que H /Cc es, a la frecuencia de resonancia, 
de primer orden con frecuencia de corte f c.
La simplificación del diagrama anterior se muestra en la figura 6.20, donde se observa que 
para que la limitación sea estable, la función de transferencia en lazo cerrado de la regulación, 
F( 5), ha de comportarse como una ganancia negativa. Esto significa que el ancho de banda 
de la limitación, / b w tendrá que estar por encima del ancho de banda de la regulación, 
/ s w , es decir, la frecuencia natural de la limitación, / g ^ ,  tendrá que ser mayor que / b w , 
donde F (S)  =  ;=Jr¿. En otras palabras, la limitación debe ser más rápida que el lazo de 
regulación.
De acuerdo con el diagrama de la figura 6.20, la ganancia directa de la limitación de fase
es,
G+(S) =  - G l.(S )F {S)  (6.28)
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Kvco-Hfcc(s)
Figura 6.20: Diagrama dé bloques simpliñcado de la limitación de fase. 
y la ganancia de realimentación,
XA S)  =  - K „ a HJCc( S ) - ^ - j
resultando una ganancia en lazo abierto de,
GH^S)  =  K vcoGLJS)F (S)H fCc(S)
— +  1U>f
(6.29)
(6.30)
6.4.1 Selección de la G anancia de la Lim itación
En este apartado se determinará la forma de la ganancia Gl+(S) (de tipo PID) para que la 
función de transferencia de la limitación en lazo cerrado, F¿(5), sea de primer orden.
Para que el error estático de la limitación sea nulo ante una entrada escalón de de 
acuerdo con el teorema del valor final,
uc(oo) =  0 =  lim Sve(S) =  lim S
V 7 5-* 0 V 7 5-40
1
[1  +  GH4 (S)\
Órcf    <firef
s  ~ i  + Gjy,(o) (6.31)
será necesario que GH<f,(S) tenga un polo en el origen.
Como,
G H ¿  0) =  K veoGL4 (0 )F(Q)Hfec(0 )T4 (6.32)
y tanto F (0) como HfCc(0) son constantes, será necesario que Gl^ S )  tenga un polo en el 
origen.
La función de transferencia en lazo cerrado F<f>(ju) será,
si q < w < u b w * 
\  Sl u > UBW+
(6.33)
Se desea que F<¡,(ju>) sea de primer orden. Por tanto, tendrá que conseguirse que H ^ ju )  
sea constante por debajo de W£w¿, y que \G<t>(ju)\ tenga una caída de 20 decibelios por 
década por encima de WBWf La primera condición obliga a que los polos de H<f,(S) estén 
por encima de ubw+i es decir,
uc , Uf > UBW+ (6.34)
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La segunda condición se satisface si se introduce un cero en Gl+{S) a una frecuencia uj,, y 
se cumple que,
v<¡> , ubw  <  ubw+ (6.35)
Así, por encima del ancho de banda de la limitación, Gi,4 (ju)  se comportará como una
constante y F(ju)  , produciendo la caída de 20 decibelios por década.
6 .4 .2  Cálculo del Anchó de Banda
Si se cumplen (6.34) y (6.35), a la frecuencia ubw+ se tendrá,
\G H M ubw ¿\  =  K VC0G,t \K}Cc\T^—  =  1 (6.36)
siendo G¡¿ la ganancia a frecuencias altas de Gl#(jw), y N jCc la ganancia estática de HfCc(juj). 
De la ecuación anterior se deduce que el ancho de banda de la limitación es,
K vcoKiGu \KfCc | 
2 nJ B W +  = ---------- ^ ----------- (6.37)
6.4.3 D ependencia  con el P unto  de Operación
Puesto que la ganancia K j Cc es la derivada de la fase respecto de la frecuencia, \K¡Cc\ será 
máximo a la frecuencia de resonancia y con el máximo factor de calidad previsto, ya que 
es en estas condiciones cuando <f>(u) cambia de forma más abrupta. Por tanto, y teniendo 
en cuenta (6.37), el ancho de banda de la limitación de fase, ¡bw^  será máximo en Qmax, 
reduciéndose a medida que disminuye Q (recuérdese que la limitación de fase actúa sólo en 
la resonancia, quedando implícito que =  1). Puesto que wc alcanza su valor mínimo con 
Qmax> éste será el peor de los casos para (6.34), siendo suficiente,
<  “>*»,■„ <  w/ (6.38)
Cuando Q sea menor, ljc aumentará y ubw+ disminuirá, cumpliéndose (6.34) con mayor 
holgura.
Por otro lado, para satisfacer (6.35), la cantidad,





deberá ser mayor que uno para todos los factores de calidad posibles. En la figura 6.21 se 
presenta el cociente entre \K¡Cc\ y |üf,*ac| en función de Q para varios diseños (en fIn =  1), 
demostrando que cuando Q disminuye, dicho cociente aumenta. Por tanto, el peor de los 
casos para u > b w  <  U B W +  es también el de Qmax, siendo suficiente la condición,
VBWmas < UBWtmax (6.40)
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Figura 6.21: Cociente entre \K fCc\ y  \K{Sc\ en función de Q. Esta gráfica demuestra que el 
peor de los casos para f Bw < Í b w , es el de Qmax-
Ambos anchos de banda disminuyen cuando Q decrece, pero siempre será mayor el de la 
limitación.
Recordando que u>BWmax u^e diseñado una octava por debajo de wCm{n, las ecuaciones a 
satisfacer se reúnen en,
(6.41)
(6.42)
En la figura 6.22 se representan los Bodes de ¡GH^ju)] y |F¿(.7u;)|, mostrando la dis­
posición correcta de las frecuencias, según (6.41) y (6.42), respecto al ancho de banda de la 
limitación.
6.4.4 Diseño
La restricción sobre ^ bw^ ^  expresada en (6.41), se cumple si se escoge,
w.
=
c m « n (6.43)
Sustituyendo por el máximo valor de (6.37) se obtiene la ecuación de diseño de
la ganancia (7/ ,^
G>. =  ü (6'44>X\ v c o | fCc |max1 (f>
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Figura 6.22: Diagrama de Bode para el diseño de la limitación de fase.
Sustituyendo f Cmin =  fofcminN en la ecuación anterior, y teniendo en cuenta la relación 
de desnormalización presentada en el capítulo anterior,
K j e .  =_ fo




K vcoK í \KJccn\m a x  T i
donde fcminN es la proporcionada por la figura 6.13, y \K fCeN\max Por Ia figura 6.23 para la 
máxima Q prevista.
Una vez calculada la ganancia de Gl^ S )  a frecuencias altas, para calcular la frecuencia 





de donde, introduciendo (6.37) para el mínimo valor de |K jCc\ se tiene,
K VC0 K jG iJK fCeN\ minTj,
U =  2O^ To
(6.48)
siendo \K fCcN\min Ia proporcionada por la figura 6.24.
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Figura 6.23: Ganancia máxima normalizada de H fCc en función del diseño realizado (¡3), 
para varios valores del factor de calidad máximo previsto.
El diseño del lazo de la limitación de fase se completa con el cálculo de la frecuencia de 
corte del filtro paso-bajo. De acuerdo con (6.41), se toma,
f l  = 1 0 / o / c (6.49)
La señal de entrada al filtro, obtenida mediante una operación XOR, es del doble de la 
frecuencia de conmutación f s. El rizado de salida del filtro se minimiza cuando / /  <C 2 /s. 
Puesto que f CminN < 0.025 (figura 6.13), la ecuación de diseño de / /  asegura un rizado 
mínimo pues,
í f  =  W o fCmin< 0.25/c < 0.25 f s <  2/, (6.50)
Ejemplo de Diseño
Continuando con el ejemplo anterior, y utilizando la curva correspondiente a Qmax =  30 en 
la figura 6.23, se tiene, para /? =  5, una \ K f CcN\ m a x  ~  72.
Suponiendo una tensión de alimentación del control de Vdd =  15V, la ganancia del 
sensado de la fase, T será,
1; =  — =  4.77-ÍL. (6.51) 
7T rads












614. DISEÑO DE LA LIMITACIÓN DE FASE 171
-i -— r
Qmin=7
_  - l  - - I
_  I L _ J . _ J . _ - J _ I L l
i\ i Qmin=5 i 
_  _  l \ _  l  _  j  i  i _
_  j
Qmin=3
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15
P
Figura 6.24: G a n a n c i a  m í n i m a  n o r m a l i z a d a  d e  H f C c  e n  f u n c i ó n  d e l  d i s e ñ o  r e a l i z a d o  ( / 3 ) ,  p a r a  
v a r i o s  v a l o r e s  d e l  f a c t o r  d e  c a l i d a d  m í n i m o  p r e v i s t o .
Utilizando la curva correspondiente a Qmin = 3 en la figura 6.24, se tiene, para P =  5, 
lina \K¡CcN |mtn w 7.
Usando (6.48), la frecuencia asociada al cero de Gl+(S) es,
,  8 0 -103 - 90.3 -2.83- 7- 4.77 , rr coX
f* = 2 0 — -loo ■ 103 =  (6‘53)
Finalmente, la frecuencia de corte del filtro paso-bajo del sensado de la fase es de,
/ /  =  10 • 400 • 103 • 0.014 =  56KH z  (6.54)
que, al ser muy inferior a la frecuencia de la señal XOR (800KHz), asegura un rizado pequeño 
a la salida del sensor de fase.
En las figuras 6.25 y 6.26 se muestran los diagramas de Bode en ganancia de GH# y Fj, 
respectivamente, para el diseño realizado y en el punto de operación Q =  10. En la figura
6.27 se dibuja el diagrama polar de GH<f> para el mismo punto de operación, y en la figura
6.28 se representa el margen de fase para todos los posibles puntos de operación. De acuerdo 
con el diseño realizado, la limitación de fase actuará sólo con factores Q menores que 10, lo 
que implica margenes de fase MF^ > 72°. Ante entrada escalón, la sobreelongación de la 
salida respecto del valor final, en tanto por ciento, será,
Mp(%) w 75 -  M F o ra d o s) < 3% (6.55)
es decir, el lazo de limitación se puede considerar de primer orden.
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Figura 6.25: Diagrama de Bode de la ganancia en lazo abierto de la limitación de fase 








Figura 6.26: Diagrama de Bode de la ganancia en lazo cerrado de la limitación de fase
(Ft(juj)) para el diseño realizado (¡3 =  5), y  en el punto de operación (fl^  =  1, Q =  10).
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Figiura 6.27: Diagrama polar de GH^(ju) para el diseño realizado (/3 = 5), y  en el punto de 
operación (17# =  1, Q =  10).
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Figura 6.28: Dependencia con el punto de operación del margen de fase de la limitación de 
fase en el diseño realizado ( ( 1  = 5).












Figura 6.30: Diagrama de bloques simplificado de la limitación de tensión.
6.5 D iseño de la L im itación de Tensión
Cuando, en la figura 6.7, la tensión vcTv intenta superar la referencia correspondiente a la 
máxima tensión permitida en el condensador, la tensión de entrada a Glv (5) se hace posi­
tiva, actuando la limitación de tensión e impidiendo que la frecuencia siga decreciendo. La 
dinámica de esta estabilización puede reproducirse introduciendo una pequeña perturbación 
negativa en dicha referencia cuando el circuito opera en unas condiciones de frecuencia y 
carga arbitrarias. En la figura 6.29 se muestra el diagrama de bloques de pequeña señal del 
lazo de limitación de tensión, que se simplifica en el de la figura 6.30. El bloque HVCc(S) es 
la función de transferencia de pequeña señal de la amplitud de la tensión en el condensador 
respecto de la frecuencia. En el capítulo anterior se demostró que HVCc(S) es de segundo 
orden con frecuencia de corte f c.
De nuevo, para que el lazo sea estable, F(S) deberá comportarse como una ganancia 
negativa, lo que implica que el ancho de banda de esta limitación, /btv„, deberá ser mayor 
que el de la regulación / b w -
De acuerdo con el diagrama simplificado de la figura 6.30, se define la ganancia directa
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de la  limitación de tensión como,
G .(S) =  Gl.(S)F(S)  (6.56)
y la, ganancia de realimentación,
HV{S) =  K vcoHmc(S)Tv (6.57)
resudtando una ganancia en lazo abierto de,
GHV(S ) =  K vcoGLv (S)F(S)HVCc(S)Tv (6.58)
6.5 .1  Selección de la G anancia de la L im itación
En este apartado se demostrará que, igual que la ganancia de la limitación de fase, la ganancia 
de la  limitación de tensión Glv(S) debe tener un polo en el origen y un cero simple para 
cumplir con las especificaciones dinámicas enunciadas al principio de este capítulo.
De nuevo, usando el teorema del valor final, el error estático producido por un salto 
escalón en la referencia uCre/ es,
í>e(oo) =  0 =  lim Sve(S) =  lim S
S —*0 S —+ o
1
1 +  GHv(S)\ S  1 +  GHv(0) (6‘59)
De nuevo, para que el error estático sea nulo, Glv (£) ba de tener un polo en el origen.
La función de transferencia en lazo cerrado de esta limitación, Fv( ju ), es,
Fv(ju)  =  (  SÍ ° < W <  UBW’ (6.60)' ( Gv(ju) S I  U >  bJ B W v
Para que Fv(ju)  sea de primer orden, el polo doble de Hv(ju) deberá estar por encima 
del ancho de banda de la limitación es decir,
Wc > &bwv (6.61)
Además, a frecuencias superiores a ubwv, I^vO^)! deberá tener una caída de 20 decibelios 
por década. Si F(ju)  es de primer orden a estas frecuencias, Glv(S) deberá ser constante. 
Por tanto, Glv(S) debe tener un cero a una frecuencia wv, y cumplirse además,
, ubw  <  ubwv (6.62)
6.5.2 Cálculo del Ancho de Banda
Si se cumplen (6.61) y (6.62), a la frecuencia ubwv se tendrá,
\GHv(ju>Bw,)\ =  1 =  K vaGu \K ^ \T v—  (6.63)
ubwv
siendo Gjv la ganancia a frecuencias altas de Glv(Íu ), y K Vcc Ia ganancia estática de HVCc(ju). 
Por tanto, el ancho de banda de la limitación de tensión es,
K VC0KiG¡v\KVcc\TV *a\
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6.5.3 D ependencia con el P unto de O peración
La condición (6.61) implica que se cumpla, para todos los puntos de operación,
1 wc(H,Q)
wbwv K vcoK íGivTv lüf^ ce |(Í7, C?) 
de lo que resulta la cota máxima, para la ganancia Giv,
1 wc(íl, Q)
>  1 (6.65)
GiVmnr = K vcoK{Tv \KVCc\(ü ,Q)
(6.66)
Por otro lado, la condición (6.62) obliga a que se cumpla, para todos los puntos de 
operación,
wbwv _  G¡VTVN  
UBW R s
de donde se obtiene la cota mínima de Giv,
K Vc M Q )
Gl ._ = RsTVN
K isÁ ^ Q )
K i s M Q )
>  i
K v c  e(f i ,Q)
(6.67)
(6.68)
El mínimo que define a G¡Vmas en (6.66) se produce con la máxima Q y a  una frecuencia 
intermedia, mientras que el máximo que define a GiVfn{n en (6.68) se produce en la resonancia 
y también con la máxima Q.
6.5.4 D iseño
El análisis de (6.66) y (6.68) demuestra que no siempre se cumple G\Vmax >  GiVmin > es decir, 
no siempre es posible satisfacer (6.61) y (6.62) en todos los puntos de operación. Puesto que 
la condición / b w * >  Í b w  que conduce a (6.68) es necesaria para que la limitación sea estable, 
se concederá prioridad a ésta, diseñando la ganancia de la limitación como G¡v =  Grz„min. 
Introduciendo en (6.68) las relaciones de desnormalización,
\K¡Sc\ =  2tviC\K í¡Cíi
I t f v c l  =
se obtiene la ecuación de diseño de la ganancia Giv,
Giv = RsZ0 TVN
tScN
K.VCcN
donde Zq =  
la figura 6.31.
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Figura 6.31: Valor máximo del cociente entre \Kíscn \ Y \KvcCN | en función del diseño realizado
m -
La frecuencia f v asociada al cero de Glv{S) se tomará, de acuerdo con (6.62), como,
ÍBWv„:„
f v = 10
(6.72)
donde sustituyendo (6.64) para el mínimo valor de \KVCc\, y teniendo en cuenta (6.70) y que 
ni =  , se tiene,
K vcoK íGivVHf \KVCcn\ min'f'v
5)r2/o
siendo |K VCcn |m*n la proporcionada en la figura 6.32.
(6.73)
Ejemplo de Diseño
Continuando con el ejemplo anterior, el oscilador tiene una impedancia característica Zo,
1 1
Z0 = 2xCfo 2 • 7T • 190 • 10-9 • 400 • 103
= 2.094Í1 (6.74)
Suponiendo que la tensión de 500V j^t se alcanza con 10V en la referencia, la ganancia de 
sensado Tv será,
r , . | L . 0 . 0 2  (6.75)
De la figura 6.31 se obtiene, para (3 =  5,
I<VCcN
=  1.1 (6.76)
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Figura 6.32: Ganancia, mínima normalizada de HVCc en función del diseño realizado ((3), para 
varios valores del factor de calidad mínimo previsto.
Usando (6.71), la ganancia a frecuencias altas de la limitación de tensión será,
Gl’ =  2.094 • 0.02 • 2.84 =  125
De la figura 6.32 se obtiene, para ¡3 =  5 y una Qmin =  3, una \KVCcn |mtn =  1. 
Finalmente, la frecuencia f v asociada al cero de Glv(S) será, según (6.73),
80-10* -90.3 • 12.5-250 -1-0.02
U  ~ 5 -** .400 .10» . 2.84-=  (6' 78)
En las figuras 6.33, 6.34, 6.35 y 6.36 se representan, respectivamente, los diagramas de 
Bode de GHV y Fv, el diagrama polar de GHV, y el margen de fase de la limitación de tensión 
en función del punto de operación. Se demuestra que la limitación será de primer orden para 
todos los puntos de operación.
6.6 A nálisis de la A udiosusceptib ilidad
Los condensadores de filtro que alimentan al puente se cargan a través del rectificador de 
entrada, y se descargan a través del puente inversor para satisfacer la demanda energética de 
la carga. Esto produce un rizado (de 100 H z  si el rectificador es monofásico, y de 300H z  si es 
trifásico) en la tensión de alimentación del puente Vcc, y consecuentemente, una modulación 
(de 100/300i/z) en la amplitud de la corriente de primario. El circuito de control tra ta 
de evitar estas variaciones cambiando la frecuencia de conmutación. Esto produce una 
modulación de la frecuencia que resulta, cuando menos, incómoda sobre un osciloscopio,







Figura 6.33: Diagrama de Bode de la ganancia en lazo abierto de la limitación de tensión 








Figura 6.34: Diagrama de Bode de la ganancia en lazo cerrado de la limitación de tensión
(Fv(ju )) para el diseño realizado ((3 =  5), y  en el punto de operación (Í7,v =  1.1, Q =  20).
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Figura 6.35: Diagrama polar de GHv(juj) para el diseño realizado (¡3 = 5), y  en el punto de 
operación (fijy =  1.1, Q = 20).
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Figura 6.36: Dependencia con el punto de operación del margen de fase de la limitación de 
tensión en el diseño realizado ((3 = 5).
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y que debe minimizarse mediante un dimensionamiento apropiado de los condensadores de 
filtro.
El análisis que se presenta a continuación determinará la relación existente entre la am­
plitud del rizado de la alimentación, Vcc» y la- amplitud de la modulación que ésta produce 
sobre la tensión de entrada al VCO, vvco, lo que permitirá establecer una cota al rizado de 
entrada en función de una especificación de rizado en la tensión del VCO.
Puede considerarse este análisis como un estudio de “audiosusceptibilidad”, dado que 
se trata de establecer la relación de pequeña señal entre la variable de salida, vvco, y la 
perturbación de línea.
Dicha perturbación de línea se transmite de forma diferente dependiendo de si actúa o 
no la limitación de fase. Esto obliga a tratar el análisis de la audiosusceptibilidad de forma 
independiente para cada uno de estos dos casos, de los que se desprenden los estudios que 
se presentan a continuación.
6,6.1 A udiosusceptibilidad sin  L im itación de Fase
El rizado produce una modulación en el nivel de la onda cuadrada aplicada al oscilador 
( V h f )  dado por,
vcc puente completo 
rg* semipuente
De acuerdo con el principió de superposición, al introducir la perturbación vhf, las 
variaciones de pequeña señal de la corriente de secundario serán,
l ,  =  H<,AS)f +  Hi, l(S)vKF (6-80)
siendo H{Sl(S) la función de transferencia de pequeña señal de la corriente de secundario 
respecto de la tensión Vhf (función de transferencia de línea). En el capítulo anterior se 
demostró que H{s¡ (S) era de segundo orden con frecuencia de corte / c, siendo K{Sl su ganancia 
estática.
Introduciendo la ecuación anterior en el diagrama de bloques de la figura 6.11, y haciendo 
Vref =  0, se obtiene el diagrama de la figura 6.37. Este diagrama se simplifica en el de la 
figura 6.38, y permite el estudio de la audiosusceptibilidad cuando no actúa la limitación de 
fase, es decir, a potencias intermedias. Del diagrama de bloques se obtiene inmediatamente
la expresión de la audiosusceptibilidad sin limitación de fase, A(5),
A(S) =  (S)F(S)  (6.81)
vhf N
En la figura 6.39 se deduce la forma del diagrama de Bode de A (ju)  a partir de los Bodes 
de Hisi (ju )  y F (ju).
La ganancia de continua de A(ju)  será,
(6.82)
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HF m ín >  V.








s ( f )
K v c o
1/NHisl(s)
Hisc(s)
Figura 6.38: Diagrama de bloques simpliñeado para el estudio de la audiosusceptibilidad sin 
limitación de fase.
[Kisll
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f
Figura 6.39: Diagrama de Bode de la audiosusceptibilidad sin limitación de fase.
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y teniendo en cuenta (6.5),
\ m \  =  7 T -  • ! f 4  (6-83)A vco | ü j 5e|
D e lo anterior se desprende que, puesto  que \ K ¡ a c \ es cero .a.la frecuencia u m  (cuando se  
tien e  la  m áxim a corriente de prim ario), en  este  punto de operación |A (0 )| —* oo. Afortunada­
m en te, incluso si |A (3 0 0 tf* )l fuese |A (0 ) |, esto  no im plicaría una m odulación  de la  frecuencia  
de am plitud  infinita, ya  que dicha m odulación produciría a su vez un alejam iento de L>m  y  
una dism inución de |A (0 )|. Por otro lado, al ser la  frecuencia u m  un  punto de operación  
inestab le , cualquier m odulación en frecuencia en tom o  a é l produciría una transición brusca  
hacia la  frecuencia de resonancia, donde se estabilizaría e l circuito gracias a la  actuación de  
la  lim itación  de fase.
En la figura 6.40 se han representado los valores de |A(300iíz)| correspondientes al diseño 
realizado en este capítulo. Puede comprobarse que éstos se mantienen por debajo de —56 db 
para todas las frecuencias de funcionamiento y factores de calidad. Es decir,
|A(300ifz)| < 1 0 ^  (6.84)
La amplitud de la modulación en frecuencia será,
/  =  K vcovhf\A(Z00Hz)\ (6.85)
Si se exige al diseño realizado que la  m odulación en  frecuencia sea m enor que el 1%
de la  frecuencia de resonancia, es decir, si se exige una frecuencia de m odulación de, com o
m áxim o, 4 K H z ,  e l m áxim o rizado perm isib le en V h f  será,
4 • 103
VHFmax =  =  31\^ (6.86)
80 • 103 • 10
es decir, podrá permitirse un rizado en la alimentación Vce, de ZIV en un puente completo 
y de 62V (el doble) en un semipuente.
6.6.2 A udiosusceptibilidad con Lim itación de Fase
Añadiendo al diagrama de bloques de la figura 6.19 la contribución a i8 producida por la 
perturbación vhf> Y haciendo =  0, se obtiene el diagrama de la figura 6.41. El diagrama 
equivalente se muestra en la figura 6.42, y permite el estudio de la audiosusceptibilidad 
cuando actúa la limitación de fase, es decir, a máxima potencia. Del diagrama de bloques 
se obtiene la expresión de la función de transferencia M (S ),
M(S) = ------------------- —-----r ------------- (6.87)
5  -  K i K „ „ H J c S S ) t r í G L t ( S )
cuya ganancia en continua es, gracias al polo introducido en (7x^(5), M (0) =  0.
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Figura 6.40: Valor de \ A\ a los 300H z en función del punto de operación en el diseño realizado 
(fi =  5).
s(v).






Figura 6.41: Diagrama de bloques para el estudio de la audiosusceptibilidad con limitación 
de fase.
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Figur a 6.42: Diagrama de bloques simpliñcado para el estudio de la audiosusceptibilidad con 
limitíación de fase.
La expresión de la audiosusceptibilidad con limitación de fase, Ao(S), será,
a ( q\ _  Vvc° ~nM(S)HíSi(S) .
A°(5)" -  T ^ kjm j s )
cuya ganancia en continua es A o (0 )  =  0 .
En la figura 6.43 se ha representado |A o ( 3 0 0 i / z ) |  para el diseño realizado en función del 
punto de operación Q, demostrando que,
- 6 0
|Ao(300i/z)| < 1 0 ^  =  10"3 (6.89)
De nuevo, si se exige que la modulación de frecuencia sea menor que el 1% de la frecuencia
de resonancia, el máximo rizado en Vhf será,
4 • 103
tnFm„  = —  =  50K (6.90)
y por tanto, el máximo rizado permitido en la tensión de alimentación será de dOV' para
un puente completo y de 100 V para un semipuente, resultando un margen suficientemente 
amplio.
6 .7  Im plem entación  del C ircuito de C ontrol
Para realizar las comparaciones de corriente, fase y tensión con sus respectivas referencias, se 
utilizó la célula básica mostrada en la figura 6.44, que permite la comparación de múltiples
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Figura 6.43: Vaior de |A0| a los 300H z en función del punto de operación (Q) en el diseño 
realizado (¡3 = 5).
-VDD
Figura 6.44: Célula básica de comparación-amplificación.
variables sobre un mismo nudo.
De la figura 6.44 se deduce que,
con lo que su tensión de salida será,
=  - i Z ( S )  = - Z ( S )  £  (6.92)
h = l R k
De acuerdo con esto, el circuito de control puede implementarse tal y como se muestra 
en el esquema de la figura 6.45.
Cuando el circuito opera muy por encima de la resonancia, la tensión es mayor que 
^ 2 11- Debido a la característica integradora que le confiere Z¿, el amplificador intenta subir



















-VDDj INVERSOR —  \rvCmax
Figura 6.45: Esquema, del circuito de control
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vg<j) haciendo que se polarice. Con Z?2* polarizado (yg4¡ «  0), Di¿ está cortado, y 
por tanto, el lazo de limitación de fase está abierto y no modifica la tensión vvc0. Cuando el 
oscilador intenta operar por debajo de la resonancia, v$ se hace menor que v94> disminuye 
haciéndose negativa, D\¿ se polariza, y la tensión de referencia efectiva disminuye.
Análogamente, mientras la tensión en el condensador es menor que el máximo prefijado, 
Z?2W está polarizado «  0) y D\v está cortado. Cuando se excede la máxima tensión en 
el condensador, v3v se hace negativa, D \v se polariza, y se reduce la tensión de referencia 
efectiva.
Los diodos £>2¿ y D iv son necesarios para mantener los condensadores C$ y Cv descar­
gados mientras no actúa ninguna limitación. Sin estos diodos, dichos condensadores se 
cargarían a Vdd en funcionamiento nominal (vg<j) =  v9v =  Vd d ), y cuando se sobrepasaran 
los límites de fase o de tensión todavía sería necesario que se descargaran para que se cerrara 
el lazo de la limitación correspondiente. Este retraso anularía la eficacia de las limitaciones.
Para sensar la fase de la tensión en el condensador, es decir, para medir el desfase entre 
la tensión del condensador y la tensión generada por el puente V h f - , se utiliza una red de 
retardo que reproduce el retraso introducido por el circuito de disparo, y cuya salida es S\D. 
Ajustando esta red de retardo se consigue que S\D esté en fase con V h f - ,  y  P°* tanto, la 
fase buscada podrá obtenerse como el desfase entre SiD y la cuadratura de la tensión en el 
condensador.
A partir del esquema del circuito de control, y utilizando la ecuación (6.92), se obtiene2,
vVCo =  - Z i  (S) V ref í i n R s  , Vg4, , Vgv _1n  r{ r9<f> r9vj
(6.93)
Comparando con el diagrama de bloques de la figura 6.7, el regulador vendrá dado por,
R(S) =  Z i íS  (6.94)
r*
y la tensión de error,
=  Vref -  ÍinR9 +  — Vg4 +  ~ ‘Vgv (6.95)
rg<t> rg«
De nuevo, utilizando (6.92), pueden calcularse las tensiones vS4 y v9v cuando actúan las 
limitaciones,
»»♦ =  "  »*) (6.96)
vs, =  z W . [ V'T. -  vCm„ )  (6.97)
rv
de lo que resulta una señal de error,
.•  d  riZÁ S ) ,„  .. x  T i:ZV(S), m xVe — vre/  i{nRs (vtmin ~~ v<l>) (vcTv vCmax) (6.98)
rgvrv
'S i  D \+  e s t á  c o r t a d o  —»■ v S4 =  0 ,  y  s i  D \ 9 e s t á  c o r t a d o  —► v Sv =  0 .
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Comparando esta expresión con la que se obtendría de la figura 6.7, las ganancias de las 
limitaciones Gl^ S )  y Glv(S) serán,
=  (6.99)
rs*rt
. G¿ .(5 ) =  (6.100)r3vrv
6.7.1 D iseño
Para que el regulador R(S) sea un integrador puro, Zi(S) deberá ser un condensador, es 
decir,
Z<(S) =  (6.101)
con lo que, por (6.94),
m  =  (6.102)
y por tanto,
K¡ =  - p r  (6 .1 0 3 )
Para que Gl^(S) tenga un polo en el origen y un cero a una frecuencia /¿ , Z<f>(S) deberá 
ser la asociación serie de un condensador y una resistencia, es decir,
=  (6-104)
que introducida en (6.99) resulta,
(5) =  r'(l + R*C*?1 (6.105)
r90r<¡>^<t>b
y por tanto,
( 6 ' 1 0 6 )
O .  -  G j . f r » )  -  S ?í (6 .1 0 7 )
9$ $
Finalmente, para que Glv(S) tenga también un polo en el origen y un cero a una fre­
cuencia / v, ZV(S) habrá de ser la asociación serie de un condensador y una resistencia, o 
sea,
ZV{S) =  +  K  (6.108)
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con lo que, por (6.100), 
y por tanto,
ClÁS) = (6-109)
> - 2í k c .  <611#>
G , . = G U  M  =  ^  (6.111)
•gv r v
Ejem plo de D iseño
En este apartado se finalizará el diseño que se ha venido desarrollando durante este capí­
tulo. Se calcularán los valores de las resistencias y condensadores del control que aseguran 
un funcionamiento óptimo del circuito. Los cálculos realizados en las secciones anteriores 
condujeron a: =  90.3üfz, G¡¿ =  2.83, =  27.1 Hz, f j  =  56KH z, Gjv =  12.5 y f v =  8Hz.
Tomando r,- =  =  rv =  22KCl, la corriente por estas resistencias será menor que
0.75mA
Usando (6.103),
c¡ =  77— =  =  503nF (6.112)K¡r{ 90.3 • 22 • 103 v ’
Tomando R$ — 100KD, y de acuerdo con (6.106),
C'* =  2isRiSi =  2 • jt • 100 • 103 ■ 27.1 =  58"F  ^ -113^
Para que la ganancia Gi¿ sea la adecuada, usando (6.107) el valor necesario de rg será,
riRt  _  _  100 • 103 _  35Kñ
=
H G,, 2.83
Si el filtro paso-bajo se implementa mediante una simple red RC de valores R¡ y C j , y 
escogiendo Rf  =  1KÜ, el valor de Cj necesario será,
Ci  =  2jTñjfi  =  2 • Tt ■ 103 • 56 • 103 =  2'8nF (6.115)
En cuanto al diseño del lazo de tensión, tomando Rv =  100/ffi y usando (6.110),
° v =  2irRvf v =  2 • tt • 100 • 103 • 8 =  m n F  (6.116)
Finalmente, el valor de r9v necesario para ajustar G\v es, de acuerdo con (6.111),
riRy Ry 100 • 103 o i/n  /r 117\
r"  -  g j : = g ; = - J i r = 8 K n  (6-117)
Con los valores calculados, los tres lazos serán de primer orden para cualquier punto de 
operación en frecuencia y carga.
C apítulo 7 
SIM U LA C IO N ES
En este capitulo se presentan los modelos utilizados para la inspección de la dinámica del 
circuito, así como los resultados de sus simulaciones. Estos modelos, implementados en 
PSpice y Simulink de Matlab, demuestran el buen funcionamiento del circuito y verifican el 
método de diseño del control propuesto en el capítulo anterior.
7.1 M odelos PSpice
El primer circuito PSpice que se construyó fue el de la figura 7.1. El regulador R(S) está 
implementado mediante un integrador con ganancia —K{. El numerador de las ganancias de 
las limitaciones se ha descompuesto en la suma de un derivador y una ganancia de valor 27rfz, 
siendo f z la frecuencia asociada al cero de la limitación. El denominador se ha construido con 
un integrador de ganancia G¡, siendo G¡ la ganancia de la limitación. Los datos del circuito 
se obtienen del ejemplo de diseño desarrollado durante el capítulo anterior: Ki =  90H z, 
Gi* =  2.8, U  =  27H z  -> 2tt/¿ =  169i7z, Glv =  12.5, f v =  SHz -> 2tr/v =  50Hz. El 
modelo de gran señal responde a los mismos datos del capítulo anterior: /3 =  5, Q =  10, 
/o =  m K H z  y L =  lfiH.
El diodo D fmin, la fuente V fmin y la resistencia R fm{n, obligan al circuito a encontrar 
un punto de operación por encima de la frecuencia de resonancia.
El circuito se muestra con las limitaciones desconectadas. En esta configuración pueden 
obtenerse las respuestas en frecuencia de la regulación de corriente introduciendo la pertur­
bación en vref y realizando una simulación “AC Sweep”. La función de transferencia en lazo 
cerrado será,
y la función de transferencia en lazo abierto,
G H  = v i v  T - m i ■ i (7-2) \ uTef) y \-ÍLs-l tn /
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Figura 7.1: Modelo PSpice abstracto del circuito de control para la verificación de su diseño.
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Figura 7.2: Respuestas de pequeña señal en lazo abierto y  lazo cerrado de la regulación de 
corriente, para una frecuencia frec — 440.5K H z equivalente a f^v =  1.101 (7o = 400K H z), 
y  una Q =  10.
Dando una condición inicial de 5.5V al integrador R(S), la simulación AC conduce a los 
resultados de la figura 7.2. El punto de operación en torno al que se realiza la simulación se 
obtiene del fichero “output”, siendo en este caso frec  =  440.5K H z, es decir, = 1.101. El 
resultado de la simulación se acompaña de la predicción realizada por el programa Mathcad 
encargado de la realización automática del diseño del control1, observándose una perfecta 
coincidencia entre ambos.
Para la simulación del lazo de limitación de fase, es necesario conectar la salida de la 
ganancia Gi4 a la entrada inversora del nudo de comparación, que en la simulación anterior 
estaba conectada a tierra. Dando ahora una condición inicial de 5.15V al integrador R(S), e 
introduciendo la perturbación en Vphimin, se obtienen los resultados de la figura 7.3, donde
1 Dicho programa se adjunta en el apéndice de esta memoria.
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Figura 7.3: Respuestas en lazo abierto y  cerrado de la limitación de fase para una frecuencia 
frec  =  412.2K H z  =  1-031) y  una Q = 10.
la respuesta en lazo cerrado de la limitación de fase es,
V(vco)
V [phij-gj'jF+ =  (7.3)
y la respuesta en lazo abierto,
GH* =  Tñ r-V\ 't— 7 (7-4)V(phiref) + V ( - v phi)
El punto de operación es frec = 412.2K H z (ft^  = 1.031).
Análogamente, el lazo de limitación de tensión puede simularse conectando la salida de 
G¡v al nudo de comparación e introduciendo la perturbación en Vcmax■ Se dieron unas 
condiciones iniciales de 5.5V” a R (S ), que condujeron a un punto de operación frec  =
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Figura 7.4: Respuestas en lazo abierto y  cerrado de la limitación de tensión para una fre­
cuencia frec  = 440.6K H z  =  1.102  ^y  una Q =  10.






V(vCr. , ) - V ( T „ v c)
(7.5)
(7.6)
Utilizando este circuito se determinaron también las audiosusceptibilidades con y sin 
limitación de fase.
Conectando de nuevo la entrada inversora del nudo de comparación a tierra, introduciendo 
la perturbación en V H F , y simulando con una condición inicial en R(S) de 5.8V, se obtiene 
la audiosusceptibilidad sin limitación de fase (figura 7.5) a una frecuencia frec  =  464.1 K H z
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Figura 7.5: Audiosusceptibilidad sin limitación de fase para un punto de operación frec  = 
A bi.lK H z (Üm =  1-16  ^y  una Q =  10.




Finalmente, conectando de nuevo el lazo de limitación de fase, y con una condición inicial 
de 5.15V en R (S ), se obtiene la audiosusceptibilidad con limitación de fase,
=
V(VHFmodul) (ÍÍ*S=1) ( 7 -8 )
mostrada en la figura 7.6, cuyo punto de operación es frec  = 412.2K H z  (fIjsj =  1.031).
Se comprueba que todos los resultados de la simulación (GH, F , GHj,, F^, GHV, Fv, A y 
Ao) coinciden a la perfección con las predicciones realizadas, demostrando que los criterios de 
diseño expuestos en el capítulo anterior son correctos y que conducen a respuestas de primer
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Figura 7.6: Audiosusceptibilidad con limitación
m .2 K H z  (ClN = 1.031,) y  una Q =  10.
198 CAPÍTULO 7. SIMULACIONES
orden para los tres lazos del circuito. Esta coincidencia demuestra también la validez de la 
aproximación realizada al reducir el orden de las respuestas de pequeña señal del oscilador 
(sistema reducido equivalente), puesto que dicho sistema aproximado es el que se considera 
en el método de diseño, mientras que la simulación involucra toda la complejidad de la 
dinámica del oscilador.
Tras haber comprobado mediante el circuito anterior la validez del método de diseño 
de las ganancias de la regulación y de las limitaciones, el siguiente paso consistió en la 
verificación de la circuitería utilizada para la implementación de dichas ganancias, para lo 
cual se construyó el circuito PSpice de la figura 7.7.
La simulación AC de este circuito reproduce con exactitud las mismas respuestas en 
frecuencia mostradas anteriormente, obtenidas conectando únicamente el lazo de limitación 
que se desea medir. En adelante se proporcionan las respuestas temporales del circuito ante 
pulsos en la tensión de referencia.
En la figura 7.8 se presentan los resultados de la simulación cuando vref  cambia entre 4V 
y 8V  sin que actúe ninguna limitación. Las transiciones de la corriente y de la tensión en 
el VCO son exponenciales, demostrando una vez más que el lazo de corriente es de primer 
orden. Puede comprobarse también que no existe error estático, pues la corriente tiende 
asintóticamente al valor marcado por la referencia.
Cuando la petición de corriente vre/  supera el valor de la corriente máxima, como en 
la figura 7.9, se dispara la limitación de fase que mantiene la frecuencia de conmutación 
exactamente a la frecuencia de resonancia del oscilador. Si no fuera por esta limitación, 
el circuito sería inestable por debajo de la frecuencia um a la cual se tiene la corriente 
máxima. Entre wo y t¡Jm la corriente no puede ser regulada. Esto da lugar a una histéresis 
en la característica estática Rsiin — ure/ ,  cuyo valor (739mV) se visualiza en el cursor de la 
figura 7.9. De nuevo, la transición de la frecuencia que lleva al circuito a la resonancia es 
exponencial.
En la figura 7.10 se comprueba que cuando actúa la limitación de fase, la potencia 
se estabiliza en el valor máximo dado por especificación (1KW) ,  la fase de la corriente 
de primario se mantiene negativa (la secuencia de conmutación no requerirá de la red de 
protección de cortocircuito), y la fase de la tensión en el condensador se estabiliza a —90° 
sin que exista error estático alguno.
Para simular la actuación de la limitación de tensión se disminuyó la referencia de tensión 
Vcmax a 4V, obteniéndose los resultados de la figura 7.11 en los que se muestra la inexistencia 
de error estático y de sobretensión en el condensador.
7.2 M odelo Simulink
Los modelos PSpice anteriores son una buena herramienta para evaluar casi todos los as­
pectos de la dinámica del generador. Sin embargo, con ellos no es posible determinar el 
comportamiento del circuito ante las variaciones de carga debidas a la introducción y ex­
tracción de la pieza. Con este propósito se construyó el modelo de gran señal del oscilador 
y el circuito de control sobre la plataforma Simulink de Matlab.
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Figura 7.7: Circuito PSpice para la simulación del circuito de control tal y  como se imple­
mento.
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Figura 7.8: Regulación de la corriente de primario ante saltos en la referencia cuando no 




fll • 3 3 .6 5 1 » ,  
fi2 • 3 4 .8 4 4 » ,  




6» 26b*  46a» 66»» 86a» 166a«
o U(wco) ♦ ü (U r» f) @ U (R s Iin ) & U (Rphi:1)
Ti»»
Figura 7.9: Actuación de la limitación de fase durante los estados altos de los pulsos en vref. 
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Figura 7.10: Evolución de la potencia instantánea, fase de la corriente de primario y  fase 
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Figura 7.11: Actuación de la limitación de tensión con 4V en Ja referencia.
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Las disminuciones de la resistencia equivalente de la pieza cuando ésta es extraída de la 
bobina de caldeo, producen un incremento de la corriente que es corregido por el circuito de 
control mediante una subida de la frecuencia, hasta que de nuevo se cumple i{nRa =  vref. 
La sobrecorriente producida depende de la rapidez con la que el control reacciona, es decir, 
depende de su ancho de banda } b w - A mayor ancho de banda más velocidad de respuesta 
y menor sobrecorriente. Sin embargo, tal y como hemos visto en el capítulo anterior, si 
se desea una respuesta de primer orden en lazo cerrado, el ancho de banda estará limitado 
por la frecuencia f c asociada al polo dominante de H{Sc. Puesto que f e es proporcional a la 
frecuencia de resonancia (figura 6.13), la conclusión es que los generadores de alta frecuencia 
no tendrán problemas para limitar las sobrecorrientes ocasionadas por los cambios de carga, 
aunque sí los de baja frecuencia. Es en estos últimos donde la herramienta de simulación 
que se propone resultará más provechosa.
En la figura 7.12 se muestra el nivel jerárquico superior del modelo desarrollado. La 
implementación del bloque “LLC con control del...” se presenta en la figura 7.13, mostrando 
el lazo de regulación y el de limitación de fase. El “Modelo de Gran Señal del L-LC” se 
ilustra en la figura 7.14. Este permite la actuación sobre la frecuencia de conmutación u>, la 
tensión de alimentación üj, y la carga R , para lo cual hubo que descomponer (4.19) en la 
forma,
1 - 1  (7.9)
siendo las matrices M , K  y T,
T =
(  0 - 1 0 0 0 0 \
1 0 0 0 0 0
0 0 0 - 1 0 0
0 0 1 0 0 0
0 0 0 0 0 - 1
^ 0 0 0 0 1 0 /
( 0 0 0 0 0 0 ^
0 0 0 0 0 0
0 0 -1L 0 0 0
0 0 0 -1L 0 0
0 0 0 0 0 0
\ 0 0 0 0 0 0
í 0 0 0 0
-1
L, 0 \
0 0 0 0 0 -1L,
0 0 0 0 1L 0
0 0 0 0 0 1L1
c 0
-1
c 0 0 0
\ 0 1c 0
-1




Finalmente, el bloque “conversión” permite obtener las amplitudes y las fases a partir 
del vector de estado z, tal y como se muestra en la figura 7.15.
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Figura 7.12: Pantalla de presentación del modelo Simulink del circuito de control. Los datos 
del oscilador y  del control se cargan en “DATOS LLC”, y  los resultados de la simulación se 
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Figura 7.13: Implementación del bloque “LLC con control del pico...”, en el que se incluyen 
todos los elementos del circuito de control excepto el lazo de limitación de tensión.
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Figura 7.14: Implementación del bloque “Modelo de Gran Señal...”. La realimentación 
permite resolver la ecuación de estado de gran señal, descompuesta en las matrices M, K  y  
T.
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Figura 7.15: Contenido del bloque “Conversión”, que transforma el vector de estado z en las 
amplitudes y  las fases de las oscilaciones.











Figura 7.16: Transitorios de la corriente de primario (i{nR s) cuando la carga cambia en forma 
de rampa entre el 100% (0.25130) y  el 10% en un tiempo de lms, 3ms y  5ms respectivamente.
Introduciendo una señal en forma de rampa decreciente en la entrada destinada a la re­
sistencia R  (bloque “Repeating Sequence” de la figura 7.13), de tal manera que la resistencia 
decrezca desde su valor nominal (0.25130) hasta la décima parte en un tiempo At, se puede 
simular el comportamiento del generador cuando se extrae la pieza. Se realizaron simula­
ciones para los valores = lms, 3ms,5ms. Los resultados se muestran en la figura 7.16. 
La mayor sobrecorriente (1^4) se tiene con el cambio de carga más rápido (lm s). Con el 
cambio de carga más lento (5ms) la sobrecorriente ya se reduce a la tercera parte.
En la práctica, puesto que la carga varía mucho más despacio, la sobrecorriente producida 
por el cambio de carga puede considerarse despreciable.
Por otro lado y como comprobación del modelo, se realizó la simulación introduciendo 
una vref  pulsada, cuyos resultados se presentan en la figura 7.17 y coinciden a la perfección 
con los de la simulación PSpice (figura 7.9).
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Figura 7.17: Actuación de la limitación de fase ante saltos en la referencia, obtenida con el 
modelo Simulink.
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R ESULTAD O S  
E X PE R IM E N T A L E S
En este capítulo se aportan los resultados experimentales más significativos obtenidos tras el 
montaje del generador L-LC, que constituyen el respaldo definitivo a los estudios presentados 
en los capítulos precedentes.
8.1 D escripción del M ontaje
Finalmente se construyó un generador L-LC en semipuente, de una potencia de 1K W  y una 
frecuencia de resonancia de 260K H z  (figuras 8.1-8.5).
Se utilizó una bobina de calentamiento con una inductancia L =  \A¡iH  (bastante más 
grande de lo habitual en aplicaciones de alta frecuencia) con la intención de utilizar un 
condensador de tan solo C  =  330n.F. La bobina es de cobre hueco para poder ser refrigerada 
por agua (aunque finalmente esto no fue necesario), construida con seis vueltas y de un 
diámetro aproximado de 7cm (para poder utilizar como carga piezas de diferentes tamaños).
El condensador es un CSP100 de la casa Celem, de 100KVAR, una tensión máxima de 
600V eficaces, y una corriente máxima de 250A eficaces.
La bobina serie Ls, sin núcleo, se construyó bobinando 9 vueltas con hilo de litz de 0.15mm 
y 6mm de sección eficaz total. El diámetro de la bobina era de 8cm aproximadamente. La 
inductancia alcanzada fue L9 =  5.6//F (los valores de L y Ls podrían haber sido mucho 
menores si se hubiese usado más capacidad).
El transformador de adaptación-aislamiento se construyó con un núcleo PM87/70 sin 
gap, y ferrita de material N27, con una inductancia por vuelta Al =  1.2pH. Para evitar 
la saturación del núcleo se dieron 8 vueltas en primario y 3 en secundario, resultando una 
relación de transformación N  =  2.6.
Los dos transistores utilizados para construir el semipuente fueron los APT8018JNFR 
de la casa APT (Advanced Power Technology), con diodos internos de tipo fredfet (rápidos 
a corte), cuyas características principales son: tensión drenador-surtidor máxima V d s s  =  
800V, corriente máxima en continua Id =  40A y pulsada Idm  =  160A. Su resistencia en la
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Figura 8.1: Fotografía del prototipo completo.
región óhmica es Rds{ou) = O.ISfi .  El encapsulado es el ISOTOP SOT-27. La conmutación 
de estos transistores y el cálculo de sus pérdidas se realizaron en Mathcad y se presentan en 
el apéndice.
Los condensadores de desacoplo del semipuente (entre la alimentación y el transformador, 
y entre éste y tierra) son los FKP de la casa WIMA, de polipropileno, con una capacidad de 
220nF. Se utilizaron dos en paralelo para conseguir dos capacidades de 440nF.
El circuito de control se construyó con tecnología de montaje superficial (SMT), sobre una 
tarjeta de circuito impreso que contenía también el trazado de la potencia con los transistores 
y condensadores del semipuente.
8.2 Form as de Onda en  R égim en  Estacionario
En la figura 8.6 se presentan varias formas de onda en el estacionario del generador ante una 
petición de corriente máxima sin carga: la tensión de disparo V¿tsp en el canal Chl (onda 
cuadrada de niveles 0V y 15V), la tensión en primario del transformador de aislamiento Vhf 
en el canal Ch3 (onda cuadrada de niveles -250V y +250V), la corriente de primario ¿tn en 
el canal Ch4 (onda triangular de amplitud 14A - 4A/div), y el sensado de la tensión en el 
condensador vc mostrado como resultado de una operación de inversión en “M athl” (onda 
sinusoidal de amplitud 35V). La tensión en el condensador es 35 * 6 =  210VL Dado que se 
opera sin pieza (Q grande), la corriente máxima se alcanza a una frecuencia alta, a la cual 
el oscilador es totalmente inductivo, resultando una corriente de primario triangular. Otro
8.2. FORMAS DE ONDA EN RÉGIMEN ESTACIONARIO 209
Figura 8.2: Detalle de la tarjeta de circuito impreso construida con tecnología de montaje 
superñcial (SMT).
CAPÍTULO 8. RESULTADOS EXPERIMENTALES
Figura 8.3: Disposición de los transistores MOSFET sobre el radiador.
Figura 8.4: Calentamiento de una pieza de acero.
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Figura 8.5: Cortocircuito de la. bobina de calentamiento.
a : IZI B: 8 O ,XKR 2 5 5  5 6 4 . 1 9 0  Hz
A MAX 1 0 0 . 0  n MAG 6 . 1 9 0 9 2  Q
B MAX 9 0 . 0 0 d e g  PHASE 2 5 . 7 3 6 0 d e g
A / D I V  1 0 . 0 0  Q START 1 0 0  0 0 0 . 0 0 0  Hz
B M I N  - 9 0 . 0 0  d e g  STOP 1 0 0 0  0 0 0 . 0 0 0  Hz
Figura 8.6: Impedancia del oscilador cargado con la pieza, medida desde el primario del 
transformador de aislamiento y  obtenida con analizador de espectros.
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TekQEJIB 50.0MS/S 392 Acqs
¿hi, !5;ddvi 
Ch3 1.00 v  irrFnm
VÍLoOjlS ¿ti  1 f  ? .9  V I 4 j a n  1998
12 :15 :07Ch4 loom V fi  l.O O jiS20.0 V
Figura 8.7: Formas de onda de (Chl), Vhf (Ch3), ¿tn (Ch4) y  el sensado de vc (Mathl), 
ante una petición de corriente máxima sin carga.
indicador de la alta frecuencia es que la tensión en el condensador está desfasada casi 180 
grados respecto de la tensión en primario.
En la figura 8.8 se muestran las formas de onda anteriores ante la petición de mínima 
corriente y sin pieza. El circuito sube su frecuencia hasta que alcanza el valor máximo / max 
fijado por el control. Esta limitación de frecuencia máxima impide que el circuito se vaya 
a frecuencias muy altas donde las oscilaciones podrían ser tan débiles que los sensados no 
funcionaran bien.
En la figura 8.9 se presentan las mismas formas de onda pero ahora ante una demanda 
de corriente máxima con carga, de forma que se obliga a actuar a la limitación de fase. 
La limitación mantiene al generador en la resonancia, o sea, a potencia máxima. Esto 
puede deducirse al examinar la tensión en el condensador, cuyo desfase con respecto a la 
tensión de primario es aproximadamente 90°. La amplitud de la corriente de primario es 
¿t-n =  2.3 • 4 =  9.2A, y la amplitud de la tensión en el condensador es uc =  25 • 6 =  150V.
En la figura 8.10 se muestra la tensión de primario (Chl), la tensión en el condensador 
(Ch2), la corriente de primario (Ch3) y la corriente por la bobina de calentamiento i0 (Ch4) 
en ausencia de carga. Se deduce que el circuito está alejado de la resonancia por el aspecto 
triangular de la corriente de primario, y porque las fases son las que se tienen lejos de la 
resonancia: la corriente ztn retrasada 90°, la corriente i0 retrasada 270° (adelantada 90°) y 
la tensión vc retrasada 180°. Es importante observar que, pese al aspecto triangular de la 
corriente de primario, la corriente por la bobina de calentamiento es sinusoidal.
En la figura 8.11 se presentan las mismas formas de onda que en la figura anterior pero
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T e k a n j f f l  50.0MS/S 428  Acqs
Mi.'o'Ojis Óii / ‘ i':J? . V V 14Jan 1998
1 2 :18 :36Ch4 lOOmVQ 20.0 V
Figura 8.8: (Chl), Vhf (Ch3), itn (Ch4), y  sensado de vc (Mathl) a corriente mínima.
El circuito se estabiliza a f max.
Tek EQ2JI8 50.0MS/S 241 Acqs
xtFi rtíd V'
Ch3 1.00 V rvFnni
14 j a n  1998 
1 2 :17 :39Ch4 lOOmVQ I.OOps20.0 V
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166 Acqs
Figura 8.10: Vh f  (Chl), vc (Ch2), ttn (Ch3) e i0 (Ch4) sin carga. Las fases son las que se 
tienen lejos de la resonancia: <¡>a =  90°, <¡>0 =  270° y  <¡>c =  180°.
¿ h i ;!  i:cíd v ; "
Ch3 1.00 Vfi 200mVfi
¿73W 14 Jan  1998 
17 :10 :37
operando ahora el circuito en la resonancia y con pieza, o sea, a potencia máxima. Igual que 
antes, la corriente de salida se mantiene sinusoidal a pesar de que la corriente de primario 
no lo es, debido a que el generador opera por encima de la frecuencia de resonancia del 
paralelo de salida, donde la ganancia en corriente H{ decrece rápidamente con la frecuencia 
amortiguando los armónicos superiores de la corriente de secundario. Esto asegura que 
toda la potencia se disipa sobre la pieza con una profundidad de penetración determinada. 
Las fases delatan un funcionamiento en resonancia, ya que i0 está retrasada 180° y vc está 
retrasada 90°.
La figura 8.12 muestra también la forma de onda de la tensión de puerta del transistor 
inferior. Pueden imaginarse los tiempos muertos entre los disparos de los transistores.
8.3 D in ám ica  del C ircuito
La evaluación experimental de la dinámica del generador se realizó mediante dos pruebas 
diferentes. En la primera se examinaron los transitorios ocasionados por una tensión de 
referencia pulsada, y en la segunda se obtuvieron los Bodes de pequeña señal de los tres 
lazos con un analizador de espectros.
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Tek amEB 50 .0M S/s 76 Acqs
Ch3 1.00 Vfl i4 200mVÍ7 17 :11 :17
Figura 8.11: Vh f  (Chl), vc (Ch2), ¿,-n (Ch3) e i0 (Ch4) con carga a potencia máxima. Las 
fases son las esperadas en la resonancia: <j>0 =  180° y  <¡>c =  90°.
Figura
Tek a u s i  50.0MS/S
i í . o o  v  m i .o o j i s  c n 4 \  - 2 0 0 m v 14 j a n  1998 
Ch3 lOOmVfl H£H 500mV 13-23-10
.12: Tensión de puerta del transistor inferior (Ch4), ¿,-n (Ch3) y  Vhf (Ch2).
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Tek Run: S.OOkS/s Hl Res
j=k
13 Jan  1998 
17 :57 :55Ch3 2 .00  V
Figura 8.13: Respuestas ante saltos en v ref ,  de la amplitud de la corriente, i{nR a, y  de la 
tensión de entrada al VCO, Vvco, cuando no actúa ninguna limitación.
8.3.1 R espuesta Temporal ante Pulsos en la Referencia
En la figura 8.13 se muestran las formas de onda de la tensión de referencia v Tcj  (onda 
cuadrada de 16Hz entre 4V y 8V), el sensado de la amplitud de la corriente de primario iinR s, 
y la tensión de entrada al VCO, en ausencia de carga. La demanda de corriente dada por v rej  
no activa ninguna limitación, actuando únicamente la regulación de corriente. Se observa 
que i{nR 3 tiende asintóticamente a v Tef , lo que indica la inexistencia de error estático en el 
lazo. También se observa que la tensión de entrada al VCO evoluciona exponencialmente, lo 
que indica que el lazo de regulación es de primer orden.
En la figura 8.14 se muestra, además de las anteriores v Tef  y i{nR s, la tensión v ¿ que 
sensa la fase de la tensión en el condensador. Se deduce un funcionamiento alejado de la 
resonancia, ya que v# «  8.5V.
En la figura 8.15 puede verse también el sensado de la amplitud de la tensión en el 
condensador, —vcTv. Su valor está cambiado de signo para facilitar la comparación con la 
limitación.
Cuando se introduce la pieza en el experimento anterior, el nivel alto de v re/  activa la 
limitación de fase (figura 8.16). iinRs no sube por encima de 7V, a pesar de que la referencia 
sube hasta 8V. La tensión de entrada al VCO no continúa bajando, manteniendo la frecuencia 
de conmutación a la frecuencia de resonancia. Se observan también los pequeños picos en 
iinRs de entrada y salida de la limitación de fase, causados al atravesar la frecuencia ujm a la 
cual se tiene la corriente máxima. El “hoyuelo” en i{nR a se debe a la corrección, por parte
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T e k  Run:  5 . 0 0 k s / s  Hi Res
Ml'O.Óms ¿ h i  /  ' ' ' 5 . 9 2  V I 3 j a n  1 9 9 8
1 7 : 5 5 : 2 0C h 3  2 . 0 0  V
Figura 8.14: vrej, i{nRa y  v¿, sin que intervenga ninguna limitación.
T e k  Run:  5 . o o k s / s  HI Res
Ó.Óms ¿hi !S^"Í:É ÍV 1 3  J an  1 9 9 8  
1 8 : 5 7 : 5 5a n a  2 .00  v
Figura 8.15: vref, iinRs, —vcTV} sin la intervención de limitaciones.
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T e k  a c r a  5 . 0 0 k s / s  4 5 8  A c q s
W l O . b m s  d h í  'J ’ ' 5 . 9 2  V 1
C h 3  2 . 0 0  V
Figura 8.16: vrcf, iinRs, Vvco, cuando actúa la limitación de fase.
de la limitación de fase, de la inestabilidad del lazo de regulación cuando se rebasa u;m.
En la figura 8.17 se ha incluido la forma de onda de v El pequeño pico en v<f> se debe 
también al tiempo de estabilización de la limitación de fase.
En la figura 8.18 se incluye el sensado de la amplitud de vc (—vcTv), que también resulta 
limitado al actuar la limitación de fase.
En la figura 8.19 se presentan las formas de onda de vre/, i{nR a y —vcTv cuando actúa la 
limitación de tensión. Para ello, se disminuyó la referencia de tensión hasta aproximadamente 
4V. Obsérvese la eficacia y la rapidez de la limitación.
En la figura 8.20 se muestra también la tensión de entrada al VCO, que resulta limitada 
en el mismo instante en que se sobrepasa la tensión máxima permitida en el condensador.
8.3.2 Respuestas de Pequeña Señal
En la figura 8.21 se presenta la respuesta de pequeña señal en lazo abierto de la regulación 
de corriente GH(juj). El lazo es de primer orden con un margen de fase M F  = 90°.
En la figura 8.22 se muestra la respuesta de la regulación de corriente en lazo cerrado, 
donde se comprueba que el lazo es efectivamente de primer orden.
En la figura 8.23 se muestra la respuesta en frecuencia en lazo abierto de la limitación de 
fase. El margen de fase es MF+ =  78°.
En la figura 8.24 se comprueba que la limitación de fase es de primer orden en lazo 
cerrado.
8.3. DINÁMICA DEL CIRCUITO
T e k  BOGUE 5 . 0 0 k S / s  l 7 0 A c q s
¿hi ' ' 2:tíÓ V' ’ ' Ch2 ’
C h 3 2 . 0 0  V
Figura 8.17: vrej, iinRs, cuando actúa la limitación de fase.
T e k  EH3Ig 5 . 0 0 k S / s  1 3 6 7  A cq s
V:,; I M V  M’í O m s 1 ¿ h i  > “
H ¡E  2 . 0 0  V
13  j a n  1 9 9 8  
1 8 : 5 8 : 3 6
Figura 8.18: vrej, iinRs, —vcTv, cuando actúa la limitación de fase.
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T e k  Run:  5 . 0 0 k S / s  HI Res  
E-------- T
Chí ' 5 . 0 0  V  ' ¿ h í ¿ . 0 0  V* iWlO.Oms ¿hi > Í 0 8  V I 3 j a n  1 9 9 83¡E s.oov 19:5g:03
Figura 8.19: vrej, iinRa, —vcTV) cuando actúa la limitación de tensión.
T e k  Run:  5 . 0 0 k s / s  HI Res  
E-------- T
¿ h i  5 . 0 0  V Ch2 2 . 0 0  V MIO.  Ó mis ¿ h l  i  ’ ' ¿ . 0 8  V 1 3 J a n  1 9 9 8
BE S.oov 19:58:51
Figura 8.20: vref, Vvco, —vcTv, cuando actúa la limitación de tensión.
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A: T /ñ  (dB) B: 9 O MKR 126 .61 9  Hz
A MAX 40 .00  dB GAIN 172 .04 6  mdB
degMAX 180.0 deg PHASE 9 0 .5 0 3 1
A /D IV  10.00 dB START 1 0 .000  Hz
B MIN - 1 8 0 .0  deg STOP 10 0 0 0 .0 0 0  Hz
Figura 8.21: Función de transferencia en lazo abierto del lazo de regulación de corriente 
G H (ju).
A: T /R  (dB) B: 9 o MKR 1 0 .000  Hz
A MAX 0 .0 0 0  dB GAIN - 1 7 .5 7 0 5  dB
B MAX 180.0 deg 176 .291  deg
<*■
A /D IV  5 .0 0 0  dB START 1 0 .000  Hz
B MIN 0 .0 0 0  deg STOP 10 0 0 0 .0 0 0  Hz
Figura 8.22: Función de transferencia en lazo cerrado del lazo de regulación de corriente
F(ju).
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A: T /R  (dB) B: 9 o MKR 9 8 8 .5 5 3  Hz
A MAX 5 0 .0 0  dB GAIN -4 9 .6 3 3 4  mdB
B MAX 180 .0  deg PHASE 7 7 .9 5 1 9  deg
A /D IV  10 .00  dB START 1 0 .000  Hz
B MIN - 1 8 0 .0  deg STOP 10 0 0 0 .0 0 0  Hz
Figura 8.23: Función de transferencia en lazo abierto del lazo de limitación de fase GH^{ju).
A: T /R  (dB) B: 9 o MKR 10 .000  Hz
A MAX 10.00  dB GAIN 3 .1 7 6 8 8  dB
B MAX 180 .0  deg -8 9 2 .8 3 0  mdeg
A /D IV  5 .0 0 0  dB START 10 .000  Hz
B MIN - 1 8 0 .0  deg STOP 10 0 0 0 .0 0 0  Hz
Figura 8.24: Función de transferencia en lazo cerrado del lazo de limitación de fase F^(juj).
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A: T /R  (dB) B: 9 o MKR
A MAX 4 0 .0 0  dB GAIN
169 .824  Hz 
-6 0 .6 7 1 2  mdB
8 2 .1 4 7 2  degB MAX 180 .0  deg
A /D IV  10.00 dB START
B MIN - 1 8 0 .0  deg STOP
10.000  Hz 
10 0 0 0 .0 0 0  Hz
Figura 8.25: Función de transferencia en lazo abierto del lazo de limitación de tensión 
GHv(ju ).
También el lazo de limitación de tensión es de primer orden, ya que su margen de fase es 
M FV =  82° (figura 8.25).
El comportamiento de primer orden en lazo cerrado de la limitación de tensión se muestra 
en la figura 8.26.
8.4  E l C ortocircuito
En los siguientes apartados se exponen los resultados experimentales más importantes rela­
cionados con el cortocircuito: su comportamiento estacionario, las conmutaciones durante 
los transitorios producidos por éste, y el comportamiento del control.
8.4.1 Régim en Estático en el Cortocircuito
En la figura 8.27 se presentan las forméis de onda características en el cortocircuito de un 
diseño inductivo, una vez alcanzado el régimen estacionario: tensión de disparo V¿,-sp (Chl), 
tensión de primario V h f  (Ch3), corriente de primario tin (Ch4), y tensión en el condensador 
vc (M athl). Cuando se produce el cortocircuito la frecuencia de resonancia aumenta, y por 
tanto, la fase de la tensión en el condensador toma el valor correspondiente a íljv < 1, o 
sea, se hace menor que 7.5V. Entonces actúa la limitación de fase y la frecuencia de 
conmutación sube hasta la nueva frecuencia de resonancia. En la figura puede observarse
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A: T/R {dB) B: 9 O MKR 10 .000 Hz
A MAX - 1 0 .0 0  dB GAIN -2 0 .8 9 6 3  dB













4 S1 2 4. 6e \ ....... z 4 68
’V
A /D IV  5 .000  dB START 10 .000  Hz
B MIN - 1 8 0 .0  deg STOP 10 000 .0 0 0  Hz
Figura 8.26: Función de transferencia, en lazo cerrado del lazo de limitación de tensión
FvíH -
que se ha alcanzado la nueva frecuencia de resonancia porque la fase de vc es —90°, y por la 
elevada frecuencia de las formas de onda de la figura («  500K H z).
8.4.2 Régim en Transitorio en el Cortocircuito
En las figuras 8.28 y 8.29 se muestran la tensión y la corriente de primario en el transi­
torio producido por el cortocircuito. Se observa la actuación de la red de protección, y se 
comprueba que todas las conmutaciones son buenas: los flancos de subida rectos de Vhf se 
producen con corriente negativa, y los flancos de bajada con corriente positiva.
En la siguiente figura (8.30) se incluye la tensión de puerta del transistor superior del 
puente durante los transitorios del cortocircuito. Así se observa con más claridad la actuación 
de la red de protección. Nótese que se inhibe un pulso del transistor superior (a la derecha 
del eje vertical de la figura). La secuencia de conmutación es como sigue: en el tercer flanco 
de bajada de V h f  y de la tensión de puerta, el transistor superior se corta. La corriente 
positiva polariza inmediatamente el diodo inferior y se produce dicho flanco de bajada de 
V h f • Ahora, con tensión V h f  negativa (el diodo inferior conduciendo), la corriente cambia 
rápidamente de signo, haciéndose negativa antes de que el transistor inferior conduzca. El 
diodo inferior tarda un cierto tiempo en cortarse desde que la corriente cambia de signo. 
Cuando se corta, se polariza inmediatamente el diodo superior y se produce el tercer flanco 
de subida de V h f • De nuevo, la corriente cambia de signo (se hace positiva) antes de que el 
transistor superior reciba su señal de puerta, con lo que el diodo superior se corta al cabo de
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T e k  a M B  5 0 . 0 M S / S  6 2 7  A cq s
Ch4 l OOmVQ  
I .OOj j s2 0 . 0  V
Figura 8.27: Estacionario en presencia del cortocircuito. Nótese que <¡>c «  90°, lo que indica 
que se opera a la nueva frecuencia de resonancia.
T e k  2 E U  s i n g l e  Seq S .OOMS/s
I . Q X V e r t  2 .0X Horz:oom:
M'é.o'ój i s  ¿ h  i \ " ' ' 1 . 8  V 12  j a n  1 9 9 8
1 9 : 5 5 : 4 5C h 3  1 . 0 0  V E£D 2 . 0 0  V
Figura 8.28: Transitorios de Vhf y  Un producidos por la aplicación del cortocircuito. Todas
las conmutaciones son buenas.
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T e k  0 E n j  s i n g l e  Seq S . OOMS/s
[----------T------ 1------------------- ii * i » ' i ' 'I ‘ 1 ‘
C h 4 Z o o m:  í . o x y e n  z . u x  Horz
F ' M i í  P;
W S . W p s  W i k Í T s V  12 j a n  1 9 9 8
1 9 : 5 7 : 0 8Ch3  1.00 v  h ih  2 .00  v
Figura 8.29: V h f  y  U n  en e l  t r a n s i t o r i o  o c a s i o n a d o  p o r  u n  c o r t o c i r c u i t o .
un tiempo, y la corriente positiva polariza al diodo inferior, produciéndose el cuarto flanco de 
bajada de Vh f• Justo en ese instante, la tensión de puerta del transistor superior intentaba 
subir, pero al haberse producido el flanco de bajada de Vh f5 se inhibe el pulso para evitar 
la recuperación inversa del diodo inferior, que en ese momento ya estaba conduciendo.
En la figura 8.31 se muestran los resultados de otro cortocircuito. Justo a la izquierda del 
eje vertical de la figura se inhabilita el tercer pulso del transistor superior porque la corriente 
se ha mantenido positiva y el diodo inferior se ha mantenido conduciendo. La secuencia de 
conmutación es como sigue: el segundo flanco de bajada de V h f  se produce por el corte del 
transistor superior y la polarización del diodo inferior. A pesar de la tensión V h f  negativa 
(que habilita el pulso del transistor inferior), la corriente se mantiene positiva, por lo que el 
transistor inferior no conduce, haciéndolo su diodo antiparalelo. Cuando se corta el transistor 
inferior y se intenta poner en conducción el transistor superior, actúa la red de protección 
inhabilitando el tercer pulso del transistor superior, porque el diodo inferior todavía está 
conduciendo. Cuando la corriente cambia de signo haciéndose negativa, el transistor inferior 
está cortado, por lo que no puede conducir, de forma que el diodo inferior se corta tras un 
tiempo, y la corriente negativa polariza al diodo superior, lo que provoca el tercer flanco de 
subida de Vhf (justo en el eje vertical de la figura). El transistor inferior queda inhabilitado. 
La tensión aplicada al primario es positiva, lo que hace que la corriente crezca. Cuando la 
corriente se hace de nuevo positiva, antes de que el diodo superior se corte, se produce el 
disparo del transistor superior (cuarto pulso sobre la puerta).
En la siguiente figura (8.32), se sustituye la tensión de puerta por la tensión de disparo 
retrasada 51D (la utilizada como entrada en la operación XOR para el sensado de v¿).
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Figura 8.31: Vgate (Ch4), VHF (Ch2) y  iin (Ch3).
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8.30: Tensión de puerta del transistor superior V3ate (Ch4), V h f  (Ch2 ) y
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Figura 8.32: Señal de disparo retrasada S 1 D (Ch4), V h f  (Ch2 ) y  t,„ (Ch3).
Cuando no se inhiben pulsos, los flancos de S \D  y Vhf deben coincidir aproximadamente. 
Sin embargo, algunos pulsos se pierden debido a los transitorios que sufre la red de protección 
al aplicar el cortocircuito. En la figura, el tercer flanco de subida de V h f  se produce entre 
dos flancos de 51D. Esto se debe a que el segundo flanco de bajada de V h f  (producido 
por el corte del transistor superior y la conducción del diodo inferior) no es “copiado” con 
efectividad por la red de protección sobre la puerta del MOSFET de inhibición del transistor 
inferior. Cuando el transistor inferior quiere conducir, su MOSFET de inhibición todavía 
tiene tensión de puerta, de modo que se pierde el pulso del transistor. Cuando la corriente 
se hace negativa, el diodo inferior se corta (aunque como vemos, tarda un cierto tiempo en 
cortarse manteniendo la tensión Vhf negativa instantes después de que la corriente se ha 
hecho negativa), el diodo superior se polariza por la corriente negativa, y se produce el tercer 
flanco de subida de V h f-
En la última figura dedicada a los transitorios producidos durante el cortocircuito (8.33) 
se observa cómo la baja amplitud de la corriente produce las oscilaciones en V h f  debidas a 
la carga y descarga de las capacidades Coss (drenador-surtidor) de los transistores.
8.4.3 Dinámica del Control en el Cortocircuito
Para que un generador sea efectivamente cortocircuitable, éste ha de combinar la carac­
terística inductiva a frecuencias bajas del oscilador (para así mantener los pulsos durante 
la actuación de la red de protección), con un circuito de control que lo lleve a una zona de 
operación segura durante la presencia del cortocircuito, y que restaure las condiciones de
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Figura 8.33: S 1 D (Ch4), VHF (Ch2) y  iin (Ch3).
funcionamiento previas tras la liberación del mismo.
En la figura 8.34 se muestran las evoluciones de la tensión en el VCO (Ch2 arriba), 
el sensado de la fase (Chl centro) y el sensado de la corriente iinR s (Ch3 abajo) en el 
momento en que se produce el cortocircuito. Cuando se practica el cortocircuito, la frecuencia 
de resonancia aumenta (fljv <<  1) y la fase de la tensión en el condensador tiende a cero, 
produciendo el flanco de bajada de v$ en la figura. Entonces actúa la limitación de fase, que 
hace subir la frecuencia hasta la nueva frecuencia de resonancia. La corriente en la nueva 
frecuencia de resonancia es menor, tal y como se pronostica en la figura 3.20.
Cuando se libera el cortocircuito se obtienen los resultados de la figura 8.35. La frecuencia 
de resonancia disminuye inmediatamente (íl/y >>  1), y la fase de la tensión en el condensador 
sube, dejando de actuar la limitación de fase. Puesto que la corriente demandada por v Ttj  (la 
que se tenía antes del cortocircuito) es mayor que la corriente actual, el lazo de regulación 
de corriente hace que la frecuencia de conmutación baje, hasta que de nuevo se cumple 
vTtj  =  iinR a. Si antes del cortocircuito actuaba la limitación de fase (se pedía más corriente 
de la que el oscilador podía dar), tras la liberación del cortocircuito el generador seguirá 
funcionando a la frecuencia de resonancia.
En la figura 8.36 se muestran unificados los comportamientos de las dos gráficas anteriores 
cuando se realiza un cortocircuito muy breve. El circuito no se llega a estacionar a la nueva 
frecuencia de resonancia.
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Figura 8.34: Vvco (Ch2), (Chl) y  i{nR s (Ch3) al aplicar el cortocircuito.
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Figura 8.35: Vvco (Ch2), v# (Chl) y  iinR¡ (Ch3) al liberar el cortocircuito.
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Figura 8.36: Vvco (Ch2), (Chl) y  i{nRs (Ch3) ai aplicar y  liberar el cortocircuito.
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C apítulo 9
PR IN C IPA L E S C O N C LU SIO N ES Y  
A PO R T A C IO N E S
Én este último capítulo se exponen las conclusiones más importantes de la presente Tesis, 
sus principales aportaciones, y sus posibles proyecciones en trabajos futuros.
9.1 C onclusiones
En esta Tesis se ha estudiado, diseñado y construido un generador de calentamiento por 
inducción con característica cortocircuitable basado en el oscilador resonante L-LC. Este 
constituye la reunión de todas las virtudes de los generadores serie (SRI) y paralelo (PRI), y la 
solución a sus problemas más importantes. En la siguiente tabla se exponen los puntos a favor 
y en contra de las estructuras serie, paralelo y L-LC, los cuales se explican a continuación: 
La característica inductiva del paralelo por debajo de la frecuencia de resonancia le per­
mite ser cortocircuitado y mantener una secuencia de conmutación sin riesgos de recuperación 
inversa en los diodos del puente. Sin embargo, el paralelo debe ser alimentado por corriente, 
lo cual revierte en una sección de entrada más compleja, de mayor tamaño (debido al uso de
Serie Paralelo L-LC
Cortocircuitable N o ^ S í* S í*
Sección de entrada Sencilla Complicada -IJ. Sencilla 'fr
Coste Bajo Alto Bajo
Regulación En puente fl En sección de entrada 1J. En puente f|“
Corriente en Transformador Alta Baja Baja
Tabla 9.1: Principales ventajas e inconvenientes de los generadores serie y  paralelo. El L-LC 
presenta todas las ventajas de ambos y  ninguna de sus desventajas.
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SRI PRI
Figura 9.1: Diferencias entre los transformadores de adaptación en el SR I y  en el PRI. Los 
valores de iQ y  vc son iguales para la misma aplicación. El transformador del PRI es de 
menor corriente y  mayor tensión, y  por tanto, ofrece un mejor rendimiento.
grandes componentes magnéticos), y por tanto de un coste mucho mayor. Las diferencias de 
tamaño y coste entre las alimentaciones por tensión y corriente se multiplican a potencias 
altas. Ante la imposibilidad de utilizar un control por variación de frecuencia, el paralelo 
es conmutado a la frecuencia de resonancia del oscilador, regulándose la potencia desde la 
entrada mediante un mayor o menor aporte de corriente. Esto reincide todavía más en la 
complejidad de la sección de entrada, constituida por un rectificador completamente contro­
lado, que además ofrece una regulación pobre debido a su baja frecuencia de conmutación 
(si se utiliza una etapa intermedia de alta frecuencia, la alimentación se complica y encarece 
todavía más). Como punto a favor, además de su característica cortocircuitable, el paralelo 
tiene la propiedad de amplificar la corriente de secundario sobre la bobina de calentamiento 
(figura 9.1), lo que conlleva un mejor rendimiento de su transformador de adaptación. La 
disminución de las pérdidas en el transformador es una mejora sustancial si se tienen en 
cuenta las altas corrientes involucradas en el calentamiento por inducción.
Tal y como cabe esperar de la dualidad existente entre el paralelo y el serie, allá donde 
falla el primero acierta el segundo y viceversa. El serie, que debe conmutar por encima 
de la resonancia para evitar la recuperación inversa de los diodos del puente, se puede 
controlar mediante multitud de técnicas, de entre las cuales el método por variación de 
frecuencia ha demostrado un comportamiento muy satisfactorio y una gran robustez. El 
control de la potencia ya no se realiza a través del rectificador, como en el paralelo, sino 
a través de los transistores del puente, a una frecuencia mucho mayor, lo que capacita al 
generador para reaccionar rápidamente ante cualquier desestabilización (un cambio de carga, 
un cortocircuito, una demanda de potencia, etc.). La sección de entrada, al liberarse de la 
tarea de regulación, puede implementarse mediante un simple rectificador no controlado 
y un banco de condensadores, de un tamaño y coste mucho menor que la entrada de un 
paralelo de la misma potencia. Sin embargo, y a pesar de todas estas ventajas, el serie no 
tolera los cortocircuitos de la bobina de calentamiento. Durante el cortocircuito el oscilador 
es capacitivo, y la recuperación inversa de los diodos acaba rompiendo los transistores del 
puente. Esta fragilidad ante el cortocircuito obliga a utilizar redes de protección que evitan 
las conmutaciones problemáticas pero cuya inclusión en el serie es traumática, pues impiden 




Figura 9.2: El oscilador L-LC puede ser considerado como un serie visto desde primario, y  
como un paralelo desde su salida.
redes de protección dejan de ser activas al cabo de cierto tiempo, asi que, por seguridad, al 
detectar un cortocircuito se para el generador. El otro inconveniente del serie es que toda la 
corriente de salida circula por el secundario del transformador de adaptación, disminuyendo 
su rendimiendo y haciendo delicada su construcción debido al efecto proximidad.
Tras lo dicho, puede entenderse ahora lo que supone, en cuanto a mejora de presta­
ciones, el uso del L-LC en calentamiento por inducción. El L-LC es, como el serie, inductivo 
por encima de su frecuencia de resonancia, donde muestra una gran selectividad armónica 
(respuesta cuasi-sinusoidal ante entrada cuadrada) y puede ser controlado por variación de 
frecuencia consiguiendo anchos de banda iguales a los del serie. Su sección de entrada es 
de tensión, sencilla y barata. Pero además, el circuito paralelo de salida le proporciona un 
comportamiento inductivo a frecuenciáis bajas, lo que le confiere la característica cortocir­
cuitable (tolerancia a la red de protección). La misma salida paralelo le permite amplificar 
la corriente de secundario sobre la bobina de caldeo. De esta forma es posible calentar ma­
teriales como el latón, de baja resistencia equivalente, sin un perjuicio en el rendimiento del 
transformador de adaptación. Puesto que el L-LC puede transmitir la misma potencia que 
el serie con menor corriente de secundario, se reduce el efecto proximidad que este bobinado 
genera sobre primario y se simplifica la construcción del transformador.
Desde un punto de vista topológico, el oscilador L-LC puede considerarse como un circuito 
serie visto desde primario (figura 9.2) debido a la presencia de la inductancia serie Ls, que 
constituye una carga inductiva para el puente (fuente de corriente). Visto desde su salida, 
el L-LC es un paralelo alimentado por la corriente de la bobina L¡. En su forma híbrida, el 
L-LC ha heredado lo mejor de las topologías serie y paralelo.
Finalmente, todas las ventajas del generador L-LC han sido comprobadas experimental­
mente mediante un prototipo de 1KW y demostrado analíticamente en los sucesivos capítulos 
de esta Tesis.
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9.2 Principales Aportaciones
A continuación se enumeran las principales aportaciones contenidas en los sucesivos capítulos 
de esta memoria.
Las aportaciones personales a este trabajo comienzan en el c a p í t u l o  p r i m e r o ,  “Intro­
ducción”, en el cual se ha realizado un completo estudio electromagnético que permite dar 
explicación a los fenómenos prácticos más importantes relacionados con la interacción bobina- 
pieza. En concreto:
• Se ha obtenido la distribución de los campos electromagnéticos y las corrientes en la 
pieza, desprendiéndose de este estudio el carácter superficial de dichos campos y el 
concepto de profundidad de penetración.
• Se ha deducido la relación existente entre la amplitud del campo magnético aplicado 
sobre la pieza y la potencia disipada en la misma (solución a la ley de Joule).
• Se ha obtenido la relación existente entre la corriente por la bobina y el campo mag­
nético aplicado sobre la pieza (solución a la ley de Ampere), demostrándose la validez 
de un modelo magnético equivalente basado en la reluctancia de la pieza.
• A partir de los dos resultados anteriores, se ha obtenido el modelo eléctrico equivalente 
del conjunto bobina-pieza, así como la caracterización geomética y electromagnética 
de la resistencia equivalente de la pieza Req. Gracias a este resultado pueden explicarse 
los cambios que sufren la inductancia y la resistencia equivalente durante el proceso de 
calentamiento, y permite trasladar el problema electromagnético a la teoría de redes.
• Por último, se ha obtenido de forma teórica el factor de corrección K r  de la resistencia 
equivalente, cuya verificación práctica demuestra la validez del estudio realizado. Este 
factor permite explicar la disminución del rendimiento de calentamiento cuando se 
opera por debajo de la frecuencia crítica.
En el c a p í t u l o  s e g u n d o , “Análisis Estático del Oscilador Híbrido L-LC”, se deducen las 
ecuaciones de estado del oscilador y su frecuencia de resonancia, y se realiza una completa 
descripción de las características estáticas del oscilador L-LC, destacándose:
• Estudio del circuito paralelo y análisis de su ganancia en corriente (# ,). Su valor a la 
frecuencia de resonancia permitirá diseñar la relación entre la corriente de secundario 
y la de la bobina de caldeo.
• Obtención de las ecuaciones de estado normalizadas, demostrándose que el oscilador 
puede caracterizarse, en su forma normalizada, mediante tan solo dos parámetros: el 
factor de calidad de la bobina Q  y el cociente entre las inductancias /? =  Ls/L.
• Estudio de la impedancia del oscilador y determinación de los intervalos inductivos 
y capacitivos. El valor de la impedancia en la resonancia permitirá el diseño de la 
relación de vueltas del transformador de adaptación y el ángulo de conmutación.
9.2. PRINCIPALES APORTACIONES 237
•  Estudio de la potencia disipada y determinación de su máximo. Permite diseñar el 
L-LC de acuerdo a las especificaciones de potencia.
• Estudio de la función de transferencia de la tensión en el condensador (Hv). Su módulo 
permite el cálculo de la tensión en el condensador y la previsión de su valor máximo. 
La tensión en el condensador se utilizará como variable de control del lazo de limitación 
de tensión, y su fase como variable de control para implementar la limitación de fase.
• Estudio de la corriente de secundario. Su máximo se produce por encima de la resonan­
cia. Este hecho juega un papel importante en la concepción del control de la corriente 
de primario, y tiene como resultado una histéresis y una banda de frecuencias sin 
regulación.
• Obtención de la condición de diseño inductivo. Esta condición permite diseñar un 
L-LC que se comporte de forma inductiva para todas las frecuencias. El estacionario 
en presencia del cortocircuito no requerirá de la red de protección.
En el c a p í t u l o  t e r c e r o , “Propiedades y Diseño del Oscilador L-LC”, se demuestran las 
ventajas del L-LC respecto al SRI en lo referente al cortocircuito y a su ganancia en corriente, 
y se proponen sus algoritmos de diseño. Como conclusiones novedosas más importantes, se 
destacan:
• Respecto a la ganancia en corriente, se ha demostrado que a la frecuencia de resonancia 
el cociente entre la corriente de la bobina de calentamiento y la de secundario es 
aproximadamente ¡I (para Q’s grandes). Como consecuencia, las mejoras respecto al 
SRI son:
1. Las pérdidas en el transformador se reducen aproximadamente en /?2, pudiéndose 
eliminar la refrigeración por agua en generadores de baja potencia.
2. Se reduce el efecto proximidad, lo que permite un mejor acoplo entre bobinados 
y la reducción de la inductancia de dispersión.
3. Se facilita el calentamiento de materiales como el latón, que tienen una resistencia 
equivalente muy baja y que requieren una gran corriente de salida.
• Se ha demostrado que los requerimientos del banco de condensadores son similares a 
los del serie: para la misma aplicación, se necesita un condensador (1 +  1//?) veces el 
del serie. La corriente por el condensador también guarda esta proporción.
• Se ha realizado un estudio de la secuencia de conmutación del puente durante la ac­
tuación de la red de protección en los generadores serie y en el L-LC, encontrándose 
que todas las posibles secuencias están contempladas en el diagrama propuesto en la 
figura 3.9.
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•  Se lia identificado el problema del cortocircuito en el serie como una incapacidad para 
tolerar el funcionamiento de la red de protección debido a una falta de componente 
inductiva a frecuencias bajas.
• Se ha realizado un estudio de todas las estructuras de tres elementos, demostrándose 
que sólo el L-LC presenta ganancia en corriente y comportamiento inductivo a frecuen­
cias bajas.
• Se han propuesto algoritmos de diseño del L-LC atendiendo a varios criterios: diseño 
por ángulo, diseño inductivo y diseño por ganancia de corriente. Se proponen dos 
métodos para el cálculo de la relación de vueltas del transformador: por comparación 
de admitancias y por comparación de corrientes.
•  Finalmente, se deducen las ecuaciones de transformación que permiten reemplazar los 
generadores serie por los L-LC equivalentes. Se contempla la posibilidad de que el SRI 
tenga transformador de reactiva. El único inconveniente en este caso es el gran tamaño 
de la bobina serie («  ImH). Se proponen las alternativas de mantener el condensador 
y cambiar las tomas del transformador de reactiva o viceversa. Se demuestra que los 
requerimientos del banco de condensadores son sólo ligeramente superiores a los del 
serie.
En el c a p í t u l o  c u a r t o , “Modelo de Gran Señal”, se destacan las aportaciones siguientes:
• Tras la obtención de los modelos de gran señal normalizado y sin normalizar del os­
cilador L-LC (mediante el método de las funciones descriptoras extendidas), se ha 
propuesto un formalismo general que permite obtener de manera inmediata el modelo 
de gran señal de cualquier oscilador en forma de ecuación de estado compleja.
• Se han obtenido los circuitos equivalentes de los modelos de gran señal normalizado y 
sin normalizar del L-LC, y se han implementado en PSpice y Simulink de Matlab. El 
circuito PSpice de gran señal permite la obtención de respuestas en frecuencia estáti­
cas y de pequeña señal de todas las variables del oscilador, así como sus evoluciones 
transitorias de gran señal.
Las principales aportaciones del c a p í t u l o  q u i n t o , “Modelo de Pequeña Señal”, son las 
siguientes:
• Se ha propuesto un método generalizado, aplicable a cualquier oscilador, para la obten­
ción inmediata de sus ecuaciones de pequeña señal en forma compleja. Este método ha 
sido verificado mediante su implementación en forma de programa para Mathematica, 
el cual se presenta en el apéndice.
• Se ha realizado un estudio (con ayuda de los programas para Matlab desarrollados y 
presentados en el apéndice) de la dependencia de los polos de pequeña señal con el 
diseño del oscilador (¡3) y con su punto de operación en frecuencia (fiw) y carga (Q), 
encontrándose finalmente expresiones analíticas aproximadas de estas relaciones.
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• Se han obtenido las expresiones de las ganancias estáticas de control y de línea de todas
~ las funciones de transferencia de pequeña señal, en función del diseño y del punto
de operación del oscilador. Asimismo, se deducen las relaciones entre las ganancias 
estáticas normalizadas y las no normalizadas, relaciones que permiten el proceso de 
desnormalización de las funciones de transferencia de pequeña señal.
• Como consecuencia de los dos resultados anteriores, se obtiene el sistema reducido 
equivalente (y su dependencia'explícita con el diseño del L-LC y su punto de operación) 
de las funciones de transferencia de pequeña señal necesarias para la realización del 
posterior análisis del circuito de control: H{Sc (f.t. de control de la amplitud de ¿5), 
H{ai (f.t. de línea de la amplitud de i,), H jCc (f.t. de control de la fase de uc), H jCl 
(f.t. de línea de la fase de uc), HVCc (f.t. de control de la amplitud de uc) y HVCt (f.t. 
de línea de la amplitud de uc).
En el capítulo sexto, “Análisis y Diseño del Circuito de Control”, se destacan las aporta­
ciones siguientes:
• Se han descrito los rasgos esenciales que debería tener cualquier circuito de control en 
un generador de calentamiento por inducción alimentado por tensión: qué condiciones 
debería satisfacer la variable de control, qué limitaciones deberían implementarse, y 
qué especificaciones dinámicas deberían cumplirse.
• Utilizando los resultados del análisis estático del oscilador, se ha definido como es­
trategia de control más conveniente para L-LC, la regulación de la corriente de pico 
de primario mediante variación de frecuencia, con limitaciones de fase y tensión en el 
condensador.
• Se ha discutido la selección del regulador del lazo principal, y se ha encontrado que un 
integrador puro garantiza un error estático nulo y una respuesta de primer orden en 
lazo cerrado.
• Gracias al conocimiento de la dependencia de la dinámica del L-LC con su diseño y 
punto de operación, se ha determinado el punto de operación más desfavorable para 
el cumplimiento de las especificaciones dinámicas, y se ha propuesto un algoritmo de 
diseño del lazo principal (el de regulación de corriente) que garantiza el cumplimiento 
de dichas especificaciones para cualquiera que sea el diseño del L-LC y sus condiciones 
de operación en frecuencia y carga. Las características dinámicas del L-LC se propor­
cionan también en forma gráfica para acelerar y facilitar el proceso de diseño.
• Con respecto al diseño del lazo de limitación de fase (el que impide el funcionamiento 
por debajo de la resonancia) y el de la amplitud de tensión en el condensador, se ha 
demostrado que ambos lazos resultan de primer orden y sin error estático si se escogen 
ganancias de limitación con un cero simple y un polo en el origen.
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• Se han estudiado las dependencias de los lazos de limitación con el punto de operación 
(cada lazo de limitación presenta dependencias diferentes), determinándose el peor de 
los casos, y proponiéndose algoritmos de diseño para estos lazos que aseguran unas 
respuestas de primer orden y errores estáticos nulos para cualquiera que sea el diseño 
L-LC realizado y su punto de operación. Igual que antes, se proporcionan todas las 
características necesarias en forma de gráficas que facilitan el diseño.
• Se han realizado los estudios de audiosusceptibilidad que determinan el grado de in­
fluencia que tiene el rizado de la alimentación del puente sobre la modulación de fre­
cuencia. Se ha calculado la audiosusceptibilidad con y sin la actuación de la limitación 
de fase, mostrando también su dependencia con el diseño y punto de funcionamiento 
del L-LC. Estos resultados permiten la determinación del máximo rizado permisible 
en la alimentación del puente a partir de una cota en la amplitud de la modulación de 
la frecuencia, lo que finalmente permite el dimensionamiento de los condensadores de 
filtrado.
• Una vez determinados los criterios de diseño de todos los PID del control, se realizó 
un programa en Mathcad (que se adjunta en el apéndice) para el diseño automático de 
estos cálculos y el diagnóstico de las respuestas de sus lazos y la audiosusceptibilidad 
en función del punto de operación.
• Finalmente se propone una implementación del circuito de control que permite la com­
paración (por corriente) de múltiples variables sobre un mismo nudo. Asimismo, se 
presentan las ecuaciones que deben aplicarse para calcular cada resistencia y conden­
sador de los PID del circuito de control.
En el capítulo séptimo, “Simulaciones”, se presentan los modelos desarrollados sobre 
PSpice y Simulink para el diagnóstico por simulación de la dinámica del generador:
• Se han presentado dos modelos PSpice para la verificación del circuito de control previa­
mente diseñado. El primero es un modelo abstracto para la validación de las ganancias, 
ceros y polos de los tres PID del control. El segundo permite la simulación del circuito 
a nivel de componentes, tal como se montará posteriormente. Los modelos permiten 
obtener respuestas AC en lazo abierto y cerrado de la regulación y de las limitaciones, 
y respuestas de gran señal en régimen transitorio. Las simulaciones demuestran la 
validez del método propuesto para el diseño del control y la correcta representación del 
sistema reducido equivalente.
•  Se presenta también un modelo para Simulink de Matlab que permite la introducción de 
perturbaciones de gran señal sobre la resistencia equivalente de la pieza y la evaluación 
exacta de las sobrecorrientes producidas por la disminución de ésta.
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En el capítulo octavo, “Resultados Experimentales”, se describe el montaje realizado y 
se presentan los resultados experimentales más significativos:
• Se ha construido un generador para calentamiento por inducción de 1KW y 260KHz 
basado en el oscilador L-LC, el cual ha resultado ser efectivamente cortocircuitable. 
La tarjeta de circuito impreso contiene el trazado de la potencia (con los transistores 
del puente y los condensadores) y el circuito de control, el cual se ha realizado con 
tecnología de montaje superficial (SMT).
• Se presentan y comentan varias formas de onda correspondientes al transitorio pro­
ducido por el cortocircuito. Las secuencias de conmutación son siempre las predichas 
en el capítulo tercero. Se constata la necesidad de utilizar diodos rápidos a corte para 
evitar su recuperación con altas corrientes inversas. Con este fin, se utilizaron los 
MOSFET APT8018JNFR con diodos de tipo “fredfet”.
• Se ha comprobado la efectividad de la limitación de fase para aumentar la frecuencia 
hasta la resonancia en cortocircuito, y la eficacia de la regulación de corriente para 
reestablecer las condiciones de funcionamiento previas al cortocircuito.
• Se ha verificado el buen funcionamiento de la dinámica del circuito mediante la obten­
ción de las respuestas transitorias ante pulsos en la referencia, y mediante la obtención 
de las respuestas de pequeña señal con analizador de espectros. Los márgenes de fase 
obtenidos demuestran el comportamiento de primer orden de los tres lazos.
• Los resultados experimentales apuntan hacia el L-LC como el oscilador ideal para 
calentamiento por inducción, pues:
1. Mantiene las ventajas del serie expuestas anteriormente: una sección de entrada 
sencilla (rectificador no controlado y condensador de filtro) y un control robusto.
2. Puede ser cortocircuitado sin que ello obligue a efectuar una parada del generador.
3. Reduce la corriente de secundario del transformador de aislamiento (respecto del 
serie), disminuyendo sus pérdidas y permitiendo el calentamiento de materiales 
de baja resistencia equivalente.
9.3 E studios Futuros
El autor de estas líneas se plantea como único interrogante en relación directa con el circuito 
L-LC, cuál será su comportamiento a potencias muy superiores, especialmente en términos 
de robustez ante el cortocircuito, aunque en principio la paralelización de MOSFET’s no 
debería presentar mayores problemas que los ya conocidos en el SRI.
Otros trabajos interesantes podrían ser el estudio de un control no lineal, la imple- 
mentación en DSP del control propuesto, o el estudio y la realización de un control de
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la fase de la tensión en el condensador, con limitaciones de corriente por los transistores y 
tensión en dicho condensador.
También podría resultar interesante la construcción de un convertidor DC/DC resonante 
de tres elementos L-LC. Su característica sería reductora de tensión y admitiría altos niveles 
de comente en su salida, que estaría aislada galvánicamente. Algunas de las características 
dinámicas del generador estudiado estarían presentes también en este convertidor.
A péndice A  
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APÉNDICE B. PROGRAMAS MATHCAD 
A LG O RITM O S DE DISEÑO  DEL O SCILADO R "L-LC"
El circuito a diseñar es:
DATOS:
Los datos de partida son:
P = 1000 Potencia nominal máxima.
q  = 10 Factor de calidad previsto de la bobina cagada.
L = 500-10'9 Inductancia de la bobina de caldeo.
fO = 400-103 Frecuencia de la aplicación.
V H F  - 250 Nivel de la tensión cuadrada aplicada en primario (±VHF).
El diseño tiene 1 grado de libertad : Las 2 ligaduras son las adaptaciones de frecuencia 
de resonancia y potencia, y las 3 incógnitas son N. Ls y C.
Así pues, sólo es necesario dar una condición adicional para completar el diseño.
A continuación se describen los métodos de diseño atendiendo a las condiciones 
adicionales siguientes:
1) Diseño inductivo.
2) Diseño por ángulo.
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NOTAS:
L a s  s ig u ie n te s  ca n tid a d e s  N O  s o n  s e n s ib le s  a l d is e ñ o , s in o  q u e  d e p e n d e n  d ir e c ta m e n te  d e  
la  p r o p ia  a p lic a c ió n :
1 ) L a  c o r r ie n te  m á x im a  p o r  la  b o b in a  d e  c a ld e o ,
10 =
N
2P'Q • -l'XK'T —  10 = 126.157
L-2-7C-Í0
2 )  L a  te n s ió n  m á x im a  e n  e l  c o n d e n sa d o r ,
:= J 2 PL-2 -7tfl>Q ve = 158.533
3 )  E l  v a lo r  mínimo p o s ib le  d e l c o n d e n sa d o r  C (L s  te n d ie n d o  a in fin ito ) ,
1 -7Cmin =   Cmin = 3.16610
L ( 2-7tfD)
4 )  L a  c o r r ie n te  mínima p o s ib le  p o r  e l  c o n d e n sa d o r  (c o n s e c u e n c ia  d e  lo s  2  a p a r ta d o s  
a n ter io res) ,
iemin = Cmin2 -7t-fD-vc icmin= 126.157
ALGORITMO DE DISEÑO
(Comparación de Admitancias):
D a d a  u n a  r e la c ió n  J3 en tre  la s  in d u c ta n c ia s  L s  y  L , e l  d is e ñ o  e s  c o m o  s ig u e :  
L s (p )  = p -L
L a  in d u c ta n c ia  e q u iv a le n te  e s ,
, Ls(P)LLeq(p)-------------
Ls(p) + L
E l  c o n d e n sa d o r  h a  d e  a ju star  la  f r e c u e n c ia  d e  r e so n a n c ia ,
1C ( P )  =
Leq(p)-(2 -7rfD)
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L a corrien te  p or  e l  co n d en sa d o r  será , 
ic(p) := C(P)-2 .7i.fD-vc
L a a m p litu d  d e l p rim er a rm ó n ic o  d e  v b  e s ,
7C
Para d is ip a r  P  s e  n e c e s ita  e n  p r im a r io  u n a  a d m ita n c ia  c o n  p a rte  real,
. 2vm
y  la  a d m ita n c ia  d e  secu n d a r io  t ie n e  u n a  p arte rea l ig u a l a ,
Gsec(P) :=----- - -----
L-2-7tfDp2
L a  r e la c ió n  d e  v u e lta s  s e  o b t ie n e  a  p a rtir  d e  la  r e la c ió n  en tr e  la s  p a r te s  r e a le s  d e  la s  admitancias a  
a m b o s  la d o s  d e l  tra n sfo rm a d o r , N = V (G s e c /G in )
L a  corrien te p o r  secu n d a r io  será ,
L a  corrien te  p o r  p rim ario  será ,
Y  e l  á n g u lo  d e  co n m u ta c ió n ,
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1) DISEÑO INDUCTIVO:
P a r a  o b te n e r  u n a  f a s e  p o s it iv a  p a ra  to d a s  la s  fr e c u e n c ia s , h a  d e  e s c o g e r s e  u n a  r e la c ió n  d e  
in d u c ta n c ia s  (3 ig u a l o  su p e r io r  a  Q /2 ,
re su lta n d o  e l  s ig u ie n te  d iseñ o :
Ls(p)=2.5-10“6 ic(p) =151.388 iii<p) =7.327
C(P)=3.8-10"7 ve = 158.533 is(P) =29.425
N(p) =4.016 <(>(p) =30.964 io= 126.157
2) DISEÑO POR ÁNGULO:
F ija m o s  u n  ángulo<j> e n  la s  c o n m u ta c io n e s ,
<|> := 20-deg 
C a lc u la m o s  P ,
P = Q-tan(<i>) - 1 P =2.64
re su lta n d o  e l  s ig u ie n te  d iseñ o :
Ls(P) = 1.32-10-6 ic(P) = 173.949 iii<p) =6.686
C(p) =4.366-10”7 ve = 158.533 is(p) =50.859
N(p) =7.606 io= 126.157
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3) "SRI" CON EL MISMO ÁNGULO:
La corriente máxima de primario es la misma que en el L-LC con el mismo ángulo,
.. . 2.Pnnsene =
vincos(ó)
iinserie= 6.686
La corriente máxima de secundario es la misma que en el L-LC, 
io = 126.157
Por tanto, la relación de transformación es, 
io
N : = N = 18.868
unsene
La capacidad necesaria es, 
1
C - C =3.16610 - 7
L(2-7tf0)
Su tensión y corriente máximas, 
ve = 158.533 ¡0 = 126.157
ANGULOS EN EL DISEÑO INDUCTIVO:
Veamos que el diseño inductivo tiene, para el habitual rango de Q's, un ángulo de conmutación en 
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CONTROL DEL L-LC EN MODO CORRIENTE
ESPECIFICACIONES ESTATICAS:
P := 1000 Potencia máxima.
fO :=400-103 Frecuencia de trabajo a potencia máxima (= frecuencia de resonancia).
VHF = 250 Nivel de los pulsos en primario.
L : = M 0"6 Inductancia de la bobina de caldeo.
q := io Factor de calidad previsto de la bobina de caldeo,
p : = 5 Relación entre la inductancia serie y la paralelo.
n
GRÁFICAS: n =0..200 í(n) := 1040 q := 1, 1.1.. 29.9 b = 1,1.05.. 14.95
DISEÑO DEL OSCILADOR:
co0 : = 2- 71 ■ f0 Frecuencia de resonancia en rad/s.
R : = Resistencia equivalente. R = 0.251
Q
“6Ls : = P-L Inductancia serie. Ls = 5* 10
L*LsLeq :=——— Inductancia equivalente.
L+ Ls
C : = i——— -— Valor del condensador de salida. C = 1.9-10
P ta02 L
4-VHF Primer armónico de la tensión de primario.
7t
«jíh = 2 p Parte real de la admitancia necesaria en primario a la frecuencia fO.
. 2 vrn
_  _ Q Parte real de la admitancia en secundario a la frecuencia fD.
LcoOp2
N I.E522. Relación de transformación (np/ns). N=2.84
• i PQun =■ '
N-p j^L-Tt fí)
Corriente máxima por primario. iin = 7.327
vi :=—  Primer armónico de la tensión de secundario.
N
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CARACTERISTICAS ESTATICAS DEL CIRCUITO:
ADMITANCIA NORMALIZADA (YN):
j \
Kl(p,©n) := 1 -  í-^Í-i| ton2
K2(P,oon,Q) :=
K3(P,tan,Q) :=!■[—— -  oon2i
Q \1 + P
r \
K4(can) = tan-1^1 -  con
YKP,©n,Q) : = -
P + 1 \ con
P /Kl(p,can) + j -^(P.coiijQ)
j)2 \ K3(P,tDn,Q)+j K4((on)
FT. DE LA TENSIÓN EN EL CONDENSADOR (Hv):
Hv(P,con,Q) := 1 -  j -(p+ l)-a>n-YN(P,a>n,Q)
CARACTERÍSTICAS DINÁMICAS DEL CIRCUITO: 
POLO DOMINANTE NORMALIZADO (PIN):
P(p) := 1.879710'5 P3 -  0.0014p2-)-0.0366p-)-2.3791
PlN(p,ON,Q) : = - -P + ) ■QN- 1 + 1
(P(P)Q)2-Q-CP+l)
P1(P,QN,Q) :=coOPlN(p,QN,Q)
FRECUENCIA DE CORTE: 
fcN(P,QN,Q) := |PlN(p,QN,Q)| 
fc(P,QN,Q) : = fO-fcN( p, QN, Q)
GANANCIA Kisc:
[yn(p ,qn+io'9,q )1 -  [yn(p ,qn- io~9,q)|KiscN(pfQN,Q)
2-10*
20.1og( |KiscN(5,1,10)| ) = 8.299
Kisc(P,QN,Q) :=2-71 -C-vi-KiscN(P,QN,Q) 20.1og( |Kisc(5,1,10)|) =-69.171
GANANCIA Kisl:
KisIN(p,QN,Q) := |YN:p,QN,Q)| 20.1og( |KislN(5,l,10)| ) =-8.207
Kisl(p,QN,Q) :=— • (P + 1)- --KisIN(p,QN,Q) 20.1og( |Kisl(5,l,10)| ) =-21.595
N-tc /J p L
GANANCIA Kfcc:
KfccN(0tQN,Q) .< » +  l0" ^ j  '  » ^ Hv(j»,ON -  ^ 4 )
\\ /
2-10.-9
20.1og( |KfccN(5,1,10)| ) =27.568
Kfcc(P,QN,Q) : = — KfccN(p,GN,Q) 20.1og( |Kfcc(5,1,10)| ) =-84.473
fO
GANANCIA Kfcl:
KfclN :=0 Kfcl :=0 
GANANCIA Kvcc:
KvccN(p,QN,Q) := |Hv^P,ON + 10'9,q )| -  [hv(p,ON- 10~9,q)1
2 - 10*
20-log( |KvccN(5,1,10)| ) = 9.048
Kvcc(P,fiN,Q) :=— KvccN(p,QN,Q) 20.1og( |Kvcc(5,l,10)| ) —62.002 
fO
20.1og( |KvcIN(5,1,10)| ) =6.064
GANANCIA Kvd:
KvcIN(p,QN,Q) := |Hv(p,QN,Q)|
Kvcl(P,QN,Q) : = — KvclN(p,QN,Q) 20.1og( |Kvcl(5,1,10)| ) =~0.903
N - tc
LAZO DE REGULACIÓN DE CORRIENTE:




Hisc(£2N,Q,s) :=■ Kisc(p,QN,Q) ( lPl(P,QN,Q)| )2
s2 + 2 Re(Pl(p,QN,Q)) s +- ( |Pl(p,QN,Q)| )2
F.T. de pequeña señal de la 
corriente de secundario 
respecto de la frecuencia.
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DISEÑO:
Kvco :=— Ganacia del oscilador controlado VCO. Kveo =8*104 
5
Rs := — Resistencia equivalente del sensado de la corriente. Rs = 1.365 
iin
n-N*-fO-fcN(P, 1,30) .Ki : =----------------------------- — i   Ki = 90.627
32-RsKvcoVHFC- |KiscN(P, 1,30)|
R( s):=— Regulador, 
s
ANALISIS:
G(QN,Q,s) =-R(s) Ganancia directa de la 
regulación de corriente.
H( QN, Q, s ) := Ri -Kvco -Hisc( QN, Q, s) Realimentación de la
N regulación de corriente.
GH[QN,Q,s) = G(QN,Q,s)H(QN,Q,s) FT en lazo abierto
de la regulación de corriente.
F( QN, Q, s ) : = — -’Q’S)—  FT en lazo cerrado
1 +- GH( QN, Q, s ) de la regulación de corriente.
fBW(QN,Q) : = ^  Kvco' |kísc(P,QN,Q)| Ki Ancho de banda
2-k-N , de la regulación de corriente.
1MF(QN,Q) := 180+- arg(GH(QN,Q,2-7t-j fBW(QN,Q)))—  Margen de fase de la
n regulación de corriente.
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RESPUESTA EN LAZO ABIERTO:
100
.30;
20-log( |GH( 1.01,30,2 * j Rn))! ) 0
-50
-100
n o ­ n o í-io -100
RESPUESTA EN LAZO CERRADO:
-40
-50
20-log( |F( 1.01,30,2-K-j R n))| ) -6 0
-70
-80
1*10 1-10-100 1 - 10 -
Hn)
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DIAGRAMA POLAR:
|GH( 1.01,30,2-Ji j f(n))|
270
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LAZO DE LIMITACION DE FASE:






Hfcc(Q , s )  .  J S £ - ( P A Q ).
1 +
| Pl(P, i ,Q)l
F.T. de pequeña señal de la 
fase de la tensión en el condensador 
respecto de la frecuencia.
DISEÑO:
>  v ,
VDD = 15 
T* =
Tensión de alimentación del control.
Ganancia del sensor de fase.









GL4»( s ) : - GVj> -2-71 • f<j>------------ — Ganancia de la limitación de fase.
ff - 10 f0 fcN(P, 1,30) ff = 5.556*104 Frecuencia de corte del filtro paso-bajo
del sensor de fase.
ANÁLISIS:
G<KQ,s) : = - GL<t>(s)-F( l ,Q ,s )  Ganancia directa de la
limitación de fase.
H ó(Q ,s) = - Kvco■ H fcc(Q ,s)• T4.
1 +
Realimentación de la 
limitación de fase.
2-Ttff
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G H K Q ,s) =G<|>(Q.s)-H<j>(Q,s) en Ia20 abierto
de la limitación de fase.
F<(»(Q,s) : = — —^  FT en lazo cerrado
1 -t- GHj>(Q, s ) de la limitación de fase.
fBW( 1 ,30)4  =2.778-103
_ _ KvcoKiGkj)- |Kfcc(P, 1 ,Q )| -T<(> Ancho de banda
de la limitación de fase. £BW>(30) =2.778- lo2-7Í
180MF<j>(Q) = 180-t- arg(GHt»(Q,2 « j fBW<|>(Q))) M argen de fase de la
RESPUESTA EN LAZO ABIERTO:
* limitación de fase. fBW<j>(3) = ^
10
fij> =26.635
201og( |GH<K10,2-Ji-j f(n ))| )
-50
-100
100 n o ­ n o 1- 10'
f(n)






















arg(GH$( 10,2-* j f ( n » )
MARGEN DE FASE:
q
MF<|>( 10) =72.254 
7 5 -  MF<K10) =2.746
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LAZO DE LIMITACION DE TENSION:
El diagrama de bloques es el siguiente:




Hvcc( Q N ,Q ,s) : =
DISEÑO:
Kvcc(P,QN ,Q) ( |P l(P ,Q N ,Q )l)2 F.T. de pequeña señal de la
s^ , Re(PKP,ON,Q),.s.(|P1(P,£iN,Q,|)2
frecuencia.







Impedancia característica del oscilador. 
Ganancia del sensado de tensión.
Rs KiscN(P, 1,30)
Tv-N -ZO KvccN(P, 1,30)
Glv = 12.766




GLv( s ) = Glv-27t -fv 2 71 Ganancia de la limitación de tensión.
ANALISIS:
G v(Q N ,Q ,s) = G L \< s)F (Q N ,Q ,s)
Hv(QN, Q, s ) : = Kvco• Hvcc(QN,Q, s)-Tv 
GHv( QN, Q, s ) : = Gv(QN, Q, s ) Hv( QN, Q, s )
Ganancia directa de la 
limitación de tensión.
Realimentación de la 
limitación de tensión.
FT en lazo abierto 
de la limitación de tensión.
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F v(Q N ,Q ,s) = — —  FT en lazo cerrado
1 +  GHv( QN, Q, s ) de la limitación de tensión.
Kvco-Ki-Glv- |Kvcc(P ,Q N ,Q )| -Tv * u j  u j£BWv( QN, Q ) : =------------------ '■ — ---- —^   Ancho de banda
2-tc de la limitación de tensión.
180
M Fv(QN,Q) = 180+ arg(GHv(QN,Q,2-ir j fB W v(Q N,Q ))) —  Margen de fase de la
* limitación de tensión.
RESPUESTA EN LAZO ABIERTO:




100 1* 10 ' 1*10 1* 10*









100 r io - 1*10 r i o -
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DIAGRAMA POLAR:
|GHv( 1.1,20,2 * j f(n ))|
270




MFv( 1,15) =47.867 
7 5 -  M F v(l,15) =27.133
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AUDIOSUSCEPTEBELIDAD:
La audiosusceptibilidad nos mostrará el rechazo del circuito a las oscilaciones de 300Hz de la 
tensión de alimentación del puente:
SIN LIMITACIÓN DE FASE:
El diagrama de bloques es:
ViEJ  Hisl(s)
- 1S( f )
| 1/N in
Hisc(s) h
i- RsRs ^ r^ -R (s )





HÍSKQN.Q.») S  KÍS1( P,Q N .Q ).( |P 1( P .0 N ,Q ) |)2--------- p ?  ^  ^  ^  h
s2 + 2 R e(P l(P ,Q N ,Q )) s + ( |P1(P,Q N ,Q )| )2 corriente de primario
respecto de la tensión de entrada.
De acuerdo con este diagrama de bloques, la audiosusceptibilidad será:
A (Q N ,Q ,s) = H isl(Q N ,Q ,s)F (Q N ,Q ,s) 20-log( |A( 1.1,15,2-Tt j -300)1 ) =-58.089 
N








1-10 1- 10'100 1* 10'
f(n)
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AUDIOSUSCEPTIBILIDAD SIN LIMITACIÓN DE FASE A LOS 300Hz:
“ 56
201og( [A( 1.05,q ,2  n j 300)| ) 58 
20_log( |A ( l . l ,q ,2 n  j 300)1)
-59
20-log( |A( 1 1 5 ,q ,2 * j  300)| ) 
20Jog( |A (1 .2 ,q ,2  n-j 300)| )
-61
"62 0 5 10 2015 25 30
CON LIMITACION DE FASE:
El diagrama de bloques es:
'HF
-  Vín veo
veo





M (Q ,s) = Ki
s -  Ki-Kvco-Hfcc(Q,s)- J T<(> GM »(s )
1+ S
De acuerdo con este diagrama de bloques, la audiosusceptibilidad a potencia máxima será:
A 0(Q ,s) :=•
—  M (Q ,s )H is l( l ,Q ,s )
N
1 -  —  Kvco M (Q ,s) H¡sc( l ,Q .s )  
N
201og( |A0( 10,2-tc-j .300)| ) =-62.302
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AUDIOSUSCEPTIBILIDAD CON LIMITACIÓN DE FASE:
“ 60
-8 0
20 1og( |A 0(10,: * j f[n ))| ) —100
-120
-1 4 0
100 1* 10* no r i o -
f(n)
AUDIOSUSCEPTIBILIDAD CON LIMITACIÓN DE FASE A LOS 300Hz:
- 6 0
-6 1
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CONMUTACIONES EN UN "APT8018JNFR".
PATOS:
D a to s  d e l  A P T 8 0 1 8 J N F R :
T e n s ió n  d e  th r e sh o ld  g a te -so u r c e  ( V T , V g s ( T H ) ,  e tc ):  v t  = 3
-12C a p a c id a d  d e  en tra d a  g a te -so u r c e  (C g s ,  C is s ,  e tc ) :  Cgs = 19500-10
-12C a p a c id a d  d e  s a lid a  d r a in -so u r c e  (C d s , C o s s ,  e tc ) :  cd* = 1700-10
-12C a p a c id a d  d e  M il le r  g a te -d ra m  (C m , C r s s , e tc ) :  Cgd =530-10  
T a n sc o n d u c ta n c ia  (g f s ) :  gfc =33
D a t o s  d e l  c ircu ito :
T e n s ió n  d e  g a te  a l O N : v d r  = 12
T e n s ió n  d e  g a te  a l O F F  (c a m b ia d a  d e  s ig n o ):  V2 = 12
R e s is t e n c ia  d e  g a te : r d r  = 5
T e n s ió n  d e  a lim e n ta c ió n :  vt> = 52 0
T e n s ió n  d e  c la m p : vciunp = 600
/ "SC o m e n t e  e n  la  c o n m u ta c ió n :  io = lO-sm^O-deg)
_ 9In d u c ta n c ia  d e  la  c o n e x ió n  a l drain: u  = 200-10  
R e s is t e n c ia  d e  la  c o n e x ió n  a l drain: r i :=5
P r e c is ió n  d e  lo s  t ie m p o s :  A t = l - 1 0 9 TCn«i = 10  6
DEFINICIONES:
Cg := Cgs + Cgd Cd := Cds + Cgd VF = V D R - VT
T ie m p o  d e  ca r g a /d esca rg a  d e  la  ca p a c id a d  d e  puerta:
Tg =RDR-Cg t =0 ,At..Tíin»l
T ie m p o s  para e l  e s ta d o  O N 2  y  O F F 3  e n  e l  c a s o  real:
 ___________ 2 -Ll-Cgd-RDR-gfs___________
RDR-Cg + JRDR2-Cg2 -  4 -UCgd-RDR-gfs
 ___________ 2 -Ll-Cgd-RDR-gfe___________
RDR-Cg -  -]RDR2 Cg2 -  4 -UCgd-RDR-gfs
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Tiempo y frecuencia para el estado ON2 y OFF3 en el caso imaginario:
C g d
c¡T
rc _2 ucg  gfe
_ ^ 4 - L i - C g d  R D R g &  -  R D R 2 C g s 2 
2 - L lC g d - R D R g f s
Tiempo y frecuencia para el Ringing de OFF:




^ 4  L t C d -  R ^  C d 2
2  L I C d
TURN-ON:
E s t a d o  O N 1 :
Ecuaciones:
v g l ( t )  = V D R [ 1 -  e j q » ( - 2 -
i d l ( t )  = 0  
v d l ( t )  = V D
Cálculo de ti:
11 = t—0
w h ile  v g l ( t ) < V T  
t - t  +  A t 
t -  A t
E s t a d o  O N 2 :
Ecuaciones:
v g 2 ( t )  := V T +  V F  Í T l  e x p j - E l i l  j _  T 2  e x p ¡ -  — -  11 i f  U  "  C g
T I  -  T 2  \  \  T I  /  \  T 2 R D R  4  C g d  g is
VT+ VF- VFexpí- -—— )• 
T 3
c o s ( ü > 3 - ( t -  t l ) )  +
s in (c o 3  ( t  -  t i ) )
T3-co3
JL>-CL
4 -C g d  gfs
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id2(t) := gis VF 
gfc-VF
i i L-, < t-ti\ / 1—ti í\1 --------------T l-ex p -----------  T2-exp---------
TI -  T2 \ \ TI / T2 RDR 4-Cgd -gfe
1 -  expj- t -  t i 
T3
cos(© 3-(t- t l ) )  + sin(© 3-(t- t i ) )
T3-©3
if J l> _ E l_  
RDR 4-Cgd-gis
v d2 (t) := _ _ - f, VF I / t -  t i  \ I t - t l \ \  _ L1 Cg‘V D- Ll-gfe------------ ex p --------- - e x p ---------- | |  i f -------<------ —
T l - T 2 \  \ T I /  \ T2 / /  RDR 4-Cgd-gfe
VD- U gfs VF©3 cxpj-^2l ¡-sm(fi)3-(t- t l ) )  ( 1 + 1
T3 -©3
if _y_>—
i2.mt 2 RDR 4-Cgd-gfe
Cálculo de t2:
12 = t«—ti s \
while Ivd2(t)>0) (id2(t)<10)
t— t + At
t -  At
E s t a d o  O N 3 :
Ecuaciones:
vg3(t) = VDR.+ (vg2(t2) -  VDR)-exp¡- ] if vd2(t2 + A t)<0
\ T‘
—  + VT if id2(t2 + At)>10
g&
id3(t) =
v d 3 (t) :=
id2(t2) + ~ J ' ( t  ~ t2) if v d 2 (t2+ A t)< 0VE,
L1
10 if Íd2(t2 + At)>10 
0  if  vd2(t2 + A t)< 0
vd2(t2) -
Cálculo de t3:
VDR- V T- —
______fk
RDR-Cgd
( t -  t2) if  Íd2(t2 + At)>10
t3 = t«—12 S V
while (vd3(t)>0) + (id3(t)<10) 
t—1 +A t 
t -  At
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E s t a d o  O N 4 :
Ecuaciones:
vg4(t) = V D lU -(v g 3 ( t3 ) -V D R )e x p j- i^ j
W
id4< 0 =10 
vd4(t) =0
F o r m a s  d e  o n d a  d u r a n t e  e l  t u r n - O N :
Ecuaciones:
Vg(t) := v g l(t) if  t<tl id (t) = id l(t) if t< tl vd(t) = v d l( t) if  t< tl
vg2(t) if  ( t l< t)  (t< t2) id2(t) if ( t l< t)  (t< t2) vd2(t) if  ( t l< t)  (t< t2)
vg3(t) if  (t2< t) (t< Ü ) id3(t) if (t2< t) (t< t3) vd3(r) if  (t2< t) (t< t3)
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P é r d i d a s  d e  c o n m u t a c i ó n  a  O N :
vd{ t)'id (t)
3000









E s t a d o  O F F 1 :
Ecuaciones:
v g l( t )  =(VDR-r V2)exp¡ —  j -  V2
id l(t) =10 
v d l( t)  =0
Cálculo de t i :
ti = t-0
10while v g l( t)> V T + ----
gfc
t—t-t-At
t -  At
E s t a d o  O F F 2 :
Ecuaciones:
vg2(t) = VT+ —— gfe
id2(t) =10
vd2(t) =
/ VT+ —  + V2Í
RDR Cgd
( t - t l )
Cálculo de t2:
t2 = t - t l
while vd2(t)<VD 
t<—t +• At 




v * 3 (t) ' = —I
V2+VT-t- — j 
gfe
1 T 1 -T 2  j
- V2-I- íV2+ VT-t- —  i-
1
*
i• ITl-expí- i -  T2-exp¡ - —  ¡ i if — <— ^
TI
T3
cos(ü)3 ( t -  t2))
y T2 II RDR 4-Cgd-gfe 
sin(oo3-(t -  t2))
T3-©3
if Jj->, £* ...
RDR 4-Cgd-gfs
id3(t) := gfe-(V2+VT) + I0+- gfe •( V2+ VT)
T 1 -T 2
• Í T l - e x p í - i ^ i  -  T2 e x D ! - Í ^ i  i if — <— S i
-gfe (V 2+ -V D + (I0+ gfe ( V 2 + V T ) ) e x p |- i ^ í  cos(o¡>3-(t-t2)) +
T2 JJ RDR 4-Cgd-gfe 





T 1 -T 2 \ T1
/
VD-t- LKIOi- g6-(V2+ VT)) ®3 expf— j= j- | 1
T2 jj  RDR 4-Cgd gfe
  ----- ¡ sin(oo3-(t-r2)) if  ———>— ^ -----




t— t-t- At 
t -  At
Estado OFF3.a (Estado de Qamp):
Ecuaciones:




¡ t -_ t 3 \  
Tg





t -  At
L1
( t - t 3 )
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Estado 0F F 4 (Ringing):
Ecuaciones:
vg4(t) =- V2+ (vgc(tc) -i- V2) exp - * tC
; / Vclamp ;VHringing - mtnl I
1 \vd3(t3)
. . . .  iVdringine- VD / t - t c l  . . .id4<t) =- -----=H=2------  -exp--------- •tm(ffl4-(t- te ))
(D4-L1 / \ T4
vd4(t) := VD-t- ( Vdringing -  VD) exp
T4
eos (oú4-(t -  te)) sin(co4'(t -  te ))
co4T4
Formas de onda durante el turn-OFF:
Ecuaciones:
Vg(t) = v g l( t )  if t< tl 
vg2(t) if ( t l< t)  ( tá t2 ) 
vg3(t) if  (t2< t) (t< t3) 
vgc(t) if  (t3< t)-(t< tc) 
vg4(t) if tc<t
id(t) := id l(t) if  t< tl 
id2(t) if  ( t l< t)  (t<t2) 
id3(t) if  (t2< t) (t< t3) 
idc(t) if  (t3< t) (t< te) 
id4(t) if  tc<t
ic(t) if  (t3<t)-(t<tc)
0  otherwise 
vd3(t) if  (t2< t) (t<t3) 
vdc(t) if  (G < t) (t< tc) 
vd4(t) if tc<t
v d ( t )  := v d l( t )  if  t< tl 
vd2(t) if ( t l< t)  (t< t2)




-20 - 73-1011 0 2-10 4-10
t





Pérdidas de conmutación a OFF:
4000
2000






Eoff .= | v d ( t) id ( t)d t
Jo
*tc
Eclamp = Vclamp- iclamp( t) dt
Jt3





Pclamp -  1.501
Prineing :=Eringing f  
Pringfng =39.962
APÉNDICE B. PRO G RAM AS MATHCAD
A p én d ice C 
Program as M atlab
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% = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = =
% PROGRAMA. PARA OBTENER LA FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA DE PEQUEÑA SEÑAL 
%NORMALIZADA DEL MÓDULO DE I s  RESPECTO DE LA FRECUENCIA ( H i s c n ) , PARA 
%VARIAS FRECUENCIAS DE FUNCIONAMIENTO (Wn) , Y PARA VARIOS FACTORES Q Y b .
%
%(SE NECESITAN TOOLBOXES DE SIMBÓLICO Y CONTROL).
%
%Las 6 f u n c i o n e s  d e  t r a n s f e r e n c i a  que  r e l a c i o n a n  l a s  p e r t u r b a c i o n e s  de  
%las v a r i a b l e s  d e  g r a n  s e ñ a l  f r e n t e  a l a  p e r t u r b a c i ó n  d e  l a  f r e c u e n c i a  
%(f u n c i o n e s  d e  t r a n s f e r e n c i a  d e  c o n t r o l )  s o n  l a s  f u n c i o n e s  c o o r d e n a d a s  
%de H (S ) , y  s e  o b t i e n e n  r e s o l v i e n d o :
%
% [ S I - A z n ( W n ) ] * H ( S ) =MZn
%
% = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = =
%
c l e a r ;





%PARA BUCLE CON FRECUENCIA:
N _ f r e c s = 6 ;  %Número d e  f r e c s .  d e  o p e r a c i ó n .
W n _ a r r a y = l i n s p a c e ( 1 , 1 . 5 , N _ f r e c s ) ; %Array c o n  l a s  f r e c u e n c i a s .
% ----------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%PARA BUCLE CON Q:
N_Qs=2;  %Número d e  Q ' s  d e  o p e r a c i ó n .
Q _ a r r a y = l i n s p a c e ( 1 , 3 0 , N _ Q s ) ;  %Array c o n  l a s  Q ' s .
% --------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%PARA BUCLE CON b:
N _ b s = 2 9 ;  %Número d e  b ' s  d e  o p e r a c i ó n .
b _ a r r a y = l i n s p a c e ( 2 , 3 0 , N _ b s ) ; %Array c o n  l a s  b ' s .
%BUCLE PRINCIPAL:
%
Q=10;  % R es o l ve m o s  p a r a  e s t a  Q,
b = 5 ;  % es ta  b ,
f o r  n = l : N _ f r e c s
Wn=Wn_array(n)  %y e s t a s  f r e c u e n c i a s  d e  o p e r a c i ó n  n o r m a l i z a d a s .
%------------------------------------------------------------------------------------------------------------
% CÁLCULO DE LA MATRIZ Bzn ( e n  MAPLE y  MATLAB) : 
m p a ( ' B z n ' , [ 1 / ( 1 + b ) ; 0 ; 0 ; 0 ; 0 ; 0 ] ) ;
B z n = m a p l e ( ' p r i n t ( B z n )  ' ) ;
% CÁLCULO DE LA MATRIZ Azn(Wn) ( e n  MAPLE y  MATLAB) :
mpa ( ' A z n ' ,  [ 0 ,  -Wn, 0 , 0 , - 1 /  ( 1 + b ) , 0 ;  Wn, 0 ,  0 ,  0 , 0 , - 1 /  ( 1+b) ; 
0 , 0 , - l / Q , - W n , b /  (1+b)  , 0 ;  0 ,  0 , W n , - 1 / Q ,  0 , b /  (1+b)  ; 1 , 0 , - 1 , 0 , 0 , -Wn; 
0 , l , 0 , - l , W n , 0 ] ) ;
A z n = m a p l e ( ' p r i n t ( A z n ) ' ) ;
%CÁLCULO DE LOS VALORES ESTACIONARIOS (en MATLAB):
Zn=symmul( - 1 , l in s o lv e (A z n ,B z n )) ;
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% CÁLCULO DE LA MATRIZ MZn ( e n  MATLAB) :
M Z n = s y m ( z e r o s ( 6 , 1 ) ) ;
MZn=sym (MZn, 1 , 1 ,  symmul ( - 1 ,  sy m (Z n ,  2 , 1 )  ) ) ;
MZn=sym(MZn, 2 , 1 , s y m ( Z n , 1 , 1 ) ) ;
MZn=sym(MZn,3 , 1 , s y m m u l ( - 1 , s y m ( Z n , 4 , 1 ) ) ) ;
MZn=sym(MZn,4 , 1 , s y m ( Z n , 3 , 1 ) ) ;
MZn=sym(MZn,5 , 1 , s y m m u l ( - 1 , s y m ( Z n , 6 , 1 ) ) ) ;
M Z n = s y m ( M Z n , 6 , l , s y m ( Z n , 5 , l ) ) ;
%OBTENCIÓN DE LAS FUNCIONES DE TRANSFERENCIA NORMALIZADAS, H ( s ) :  
m p a ( ' i n v ' , ' i n v e r s e ( s * e y e - A z n ) ' ) ;  
i n v = m a p l e ( ' p r i n t ( i n v ) 1 ) ;
H = sym mu l( in v ,M Zn )  ;
%OBTENCIÓN DE LA F. DE T.  DEL MÓDULO DE I s ,  H i s c n ( s ) :
d e n o m = s y m p o w ( s y m a d d ( s y m p o w ( s y m ( Z n , 1 , 1 ) , 2 ) , s y r a p o w ( s y m ( Z n , 2 , 1 ) , 2 ) ) , 0 . 5 ) ;  
num er =s ym ad d  ( symmul ( s ym (Z n ,  1 , 1 )  , s y m ( H , l , l )  ) , symmul ( s y m ( Z n ,  2 , 1 )  , 
s y m ( H , 2 , 1 ) ) ) ;
H i s c n = s i m p l i f y ( s y m d i v ( n u m e r , d e n o m ) ) ;
%OBTENCIÓN DE CEROS Y POLOS:
%La f u n c i ó n  d e  t r a n s f e r e n c i a  H i s c n ( s )  e s :
% H i s c n ( s ) = K ( S n - Z 4 n ) . . .  ( S n - Z l n ) / ( ( S n - P 6 n ) . . . ( S n - P l n )  )
[n u m _ s , d e n _ s ] = n u m d e n (n u m e r ) ;  
c o e f _ n u m ( n , : ) = s y m 2 p o l y ( n u m _ s ) ; 
c e r o s _ n ( : , n ) = r o o t s ( c o e f _ n u m ( n , : ) ) ;  
c o e f _ d e n ( n , : ) = s y m 2 p o l y ( d e n _ s ) * e v a l ( d e n o m ) ; 
p o l o s _ n ( : , n ) = r o o t s ( c o e f _ d e n ( n , : ) ) ;
%SISTEMA REDUCIDO EQUIVALENTE:
c o e f _ n u m _ a ( n , : ) = d c g a i n ( c o e f _ n u m ( n , : ) , c o e f _ d e n ( n , : ) ) ;  
c o e f _ d e n _ a ( n , : ) = c o n v ( p o l y ( p o l o s _ n ( 5 , n ) ) , p o l y ( p o l o s _ n ( 6 ,  n) ) ) /
( p o l o s _ n ( 5 , n ) * p o l o s _ n ( 6 , n ) ) ;
%BODE DE LA FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA: 
w n = l o g s p a c e ( - 4 , 2 , 5 0 0 ) ;
H = ( ( p o l y v a l ( c o e f _ n u m ( n , : ) , w n * j ) ) . / ( p o l y v a l ( c o e f _ d e n ( n , : ) , w n * j ) ) ) ;  
m o d _ H _ d b = 2 0 * l o g l 0 ( a b s ( H ) ) ;  
a r g _ H _ g r a d = ( 1 8 0 / p i ) * r e m ( a n g l e ( H ) , 2 * p i ) ;  
s  e m i 1 o g x (wn, mod_H_db) ;
% s e m i l o g x ( w n , a r g _ H _ g r a d ) ; 
h o l d  on;
%RESPUESTA AL ESCALÓN UNITARIO:
%hold on;
% s t e p ( c o e f _ n u m _ a ( n , : ) ,  c o e f _ d e n _ a ( n , : ) ) ;
% s t e p ( c o e f _ n u m ( n , : ) ,  c o e f _ d e n ( n , : ) ) ;
% -----------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------
e n d
g r i d  on
% ----------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%OTRAS GRÁFICAS:
% p z m a p ( c o e f _ n u m ( 3 , : ) , c o e f _ d e n ( 3 , : ) )
% m a r g i n ( c o e f _ n u m ( 3 , : ) , c o e f _ d e n ( 3 , : ) )
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% = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = =
% PROGRAMA. PARA OBTENER LA FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA DE PEQUEÑA SEÑAL 
%NORMALIZADA DEL MÓDULO DE I s  RESPECTO DE V l n  ( H i s l n ) , PARA 
%VARIAS FRECUENCIAS DE FUNCIONAMIENTO (Wn), Y PARA VARIOS FACTORES Q Y b .
%
%(SE NECESITAN TOOLBOXES DE SIMBÓLICO Y CONTROL).
%
%Las 6 f u n c i o n e s  d e  t r a n s f e r e n c i a  q u e  r e l a c i o n a n  l a s  p e r t u r b a c i o n e s  d e  
%las v a r i a b l e s  d e  g r a n  s e ñ a l  f r e n t e  a l a  p e r t u r b a c i ó n  d e  V l n  
%( f u n c i o n e s  d e  t r a n s f e r e n c i a  d e  l i n e a )  s o n  l a s  f u n c i o n e s  c o o r d e n a d a s  
%de H ( S ) ,  y  s e  o b t i e n e n  r e s o l v i e n d o :
%
% [ S I - A z n ( W n ) ] *H( S)=BZn
%
% = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = =
%
c l e a r ;






%PARA BUCLE CON FRECUENCIA:
N _ f r e c s = 6 ;  %Número de  f r e c s .  d e  o p e r a c i ó n .
W n _ a r r a y = l i n s p a c e ( 1 , 1 . 5 , N _ f r e c s ) ; %Array c o n  l a s  f r e c u e n c i a s .
% ---------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------
% PARA BUCLE CON Q:
N_Qs = 2;  %Número d e  Q ' s  d e  o p e r a c i ó n .
Q _ a r r a y = l i n s p a c e ( 1 , 3 0 , N _ Q s ) ; %Array c o n  l a s  Q ' s .%------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%PARA BUCLE CON b:
N _ b s = 2 9 ;  %Número d e  b ' s  d e  o p e r a c i ó n .




Q=10;  %R eso lvemos  p a r a  e s t a  Q,
b = 5 ;  %es ta  b ,
f o r  n = l : N _ f r e c s
Wn=Wn_array(n)  %y e s t a s  f r e c u e n c i a s  d e  o p e r a c i ó n  n o r m a l i z a d a s .
%-------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%CÁLCULO DE LA MATRIZ Bzn ( e n  MAPLE y  MATLAB): 
m p a ( ' B z n ' , [ 1 / ( 1 + b ) ; 0 ; 0 ; 0 ; 0 ; 0 ]  ) ;
B z n = m a p l e ( ' p r i n t ( B z n ) ' ) ;
% CÁLCULO DE LA MATRIZ Azn(Wn) (e n  MAPLE y  MATLAB) :
mpa ( 'Az n  ' ,  [ 0 , -Wn, 0 ,  0 , - 1 /  ( 1+b)  , 0 ;  Wn, 0 ,  0 ,  0 ,  0 , - 1 /  ( 1+b)  ; 
0 , 0 , - l / Q , - W n , b / ( 1 + b ) , 0 ;  0 , 0 , W n , - 1 / Q , 0 , b / ( 1 + b ) ; 1 , 0 , - 1 , 0 , 0 , -Wn;
0 , 1 , 0 , - l , W n , 0 ] ) ;
A z n = m a p l e ( ' p r i n t ( A z n ) ' ) ;
%CÁLCULO DE LOS VALORES ESTACIONARIOS (en MATLAB):
Zn=symmul( - 1 , lin s o lv e (A z n , Bzn) ) ;
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%OBTENCIÓN DE LAS FUNCIONES DE TRANSFERENCIA NORMALIZADAS, H ( s ) :  
m p a ( 1i n v 1, ' i n v e r s e ( s * e y e - A z n )  * ) ;  
i n v = m a p l e ( ' p r i n t ( i n v ) 1) ;
H = s y m m u l( in v ,B Z n )  ;
%OBTENCIÓN DE LA F.  DE T.  DEL MÓDULO DE I s ,  H i s l n ( s ) :
de n o m = sy m po w ( s y m a d d ( sy m po w ( s y m ( Z n , 1 , 1 ) , 2 ) , s y m p o w ( s y m ( Z n , 2 , 1 ) , 2 ) ) , 0 . 5 ) ;  
n u m e r = s y m a d d ( s y m m u l ( s y m ( Z n , 1 , 1 ) , s y m ( H , 1 , 1 ) ) , s y m m u l ( s y m ( Z n , 2 , 1 ) ,  
s  y m (H, 2 , 1 ) ) ) ;
H i s l n = s i m p l i f y ( s y m d i v ( n u m e r , d e n o m ) ) ;
%OBTENCIÓN DE CEROS Y POLOS:
%La f u n c i ó n  d e  t r a n s f e r e n c i a  H i s l n ( s )  e s :
% H i s l n ( s ) = K ( S n - Z 5 n ) . . . ( S n - Z l n ) / ( ( S n - P 6 n ) . . . ( S n - P l n ) )
[nu m _s , d e n _ s ] = n u m d e n (nume r ) ;  
c o e f _ n u m ( n , : ) = s y m 2 p o l y ( n u m _ s ) ;  
c e r o s _ n ( : , n ) = r o o t s ( c o e f _ n u m ( n ,  : ) ) ;  
c o e f _ d e n ( n , : ) = s y m 2 p o l y ( d e n _ s ) * e v a l ( d e n o m ) ; 
p o l o s _ n ( : , n ) = r o o t s ( c o e f _ d e n ( n , : ) ) ;
%SISTEMA REDUCIDO EQUIVALENTE:
c o e f _ n u m _ a ( n , : ) = d c g a i n ( c o e f _ n u m ( n , : ) , c o e f _ d e n ( n ,  :)  ) ; 
c o e f _ d e n _ a ( n , : ) = c o n v ( p o l y ( p o l o s _ n ( 5 , n ) ) , p o l y ( p o l o s _ n ( 6 ,  n ) ) ) /
( p o l o s _ n ( 5 , n ) * p o l o s _ n ( 6 , n ) ) ;
%BODE DE LA FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA: 
w n = l o g s p a c e ( - 4 , 2 , 5 0 0 ) ;
H = ( ( p o l y v a l ( c o e f _ n u m ( n , : ) , w n * j ) )  . / ( p o l y v a l ( c o e f _ d e n ( n ,  : ) , w n * j ) ) ) ;
mod _ H_ db= 2 0 * 1 o g 1 ° ( a b s ( H ) ) ;
a r g _ H _ g r a d = ( 1 8 0 / p i ) * r e m ( a n g l e ( H ) , 2 * p i ) ;
s e m i l o g x (wn, mod_H_db) ;
% s e m i l o g x ( w n , a r g _ H _ g r a d ) ; 
h o l d  on;
%RESPUESTA AL ESCALÓN UNITARIO:
%hold on;
% s t e p ( c o e f _ n u m _ a ( n , : ) ,  c o e f _ d e n _ a ( n , : ) ) ;
% s t e p ( c o e f _ n u m ( n , : ) ,  c o e f _ d e n ( n , : ) ) ;
%--------------------------------------------------------------------------------------------------------
e n d
g r i d  on
%--------------------------------------------------------------------------------------------------------
% OTRAS GRÁFICAS:
% p z m a p ( c o e f _ n u m ( 3 , : ) , c o e f _ d e n ( 3 , : ) )
% m a r g i n ( c o e f _ n u m ( 3 , : ) , c o e f _ d e n ( 3 , : ) )
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% = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = =
% PROGRAMA. PARA OBTENER LA FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA DE PEQUEÑA SEÑAL 
%NORMALIZADA DEL MÓDULO DE Ve RESPECTO DE LA FRECUENCIA ( H v e e n ) , PARA 
%VARIAS FRECUENCIAS DE FUNCIONAMIENTO (Wn) , Y PARA VARIOS FACTORES Q Y b .
%
%(SE NECESITAN TOOLBOXES DE SIMBÓLICO Y CONTROL).
%
%Las 6 f u n c i o n e s  d e  t r a n s f e r e n c i a  q ue  r e l a c i o n a n  l a s  p e r t u r b a c i o n e s  d e  
%las  v a r i a b l e s  d e  g r a n  s e ñ a l  f r e n t e  a l a  p e r t u r b a c i ó n  d e  l a  f r e c u e n c i a  
%( f u n c i o n e s  d e  t r a n s f e r e n c i a  d e  c o n t r o l )  s o n  l a s  f u n c i o n e s  c o o r d e n a d a s  
%de H ( S ) ,  y  s e  o b t i e n e n  r e s o l v i e n d o :
%
% [ S I - A z n ( W n ) ] * H ( S ) =MZn
%
% = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = =
%
c l e a r ;






%PARA BUCLE CON FRECUENCIA:
N _ f r e c s = 6 ;  %Número d e  f r e c s .  d e  o p e r a c i ó n .
W n _ a r r a y = l i n s p a c e ( 1 , 1 . 5 , N _ f r e c s )  ; %Array c o n  l a s  f r e c u e n c i a s .
%------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%PARA BUCLE CON Q:
N_Qs=2;  %Número d e  Q ' s  d e  o p e r a c i ó n .
Q _ a r r a y = l i n s p a c e ( 1 , 3 0 , N _ Q s ) ; %Array c o n  l a s  Q ' s .
%------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%PARA BUCLE CON b:
N _ b s = 2 9 ;  %Número d e  b ' s  d e  o p e r a c i ó n .
b _ a r r a y = l i n s p a c e ( 2 , 3 0 , N _ b s ) ; %Array c o n  l a s  b ' s .
% = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = =
%BUCLE PRINCIPAL:
%
Q=10;  %Res o lv emo s  p a r a  e s t a  Q,
b = 5 ;  % es ta  b ,
f o r  n = l : N _ f r e c s
Wn=Wn_array(n)  %y e s t a s  f r e c u e n c i a s  d e  o p e r a c i ó n  n o r m a l i z a d a s .
%------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%CÁLCULO DE LA MATRIZ Bzn ( e n  MAPLE y  MATLAB): 
m p a ( ' B z n ' ,  [ 1 /  ( 1 + b ) ; 0 ; 0 ; 0 ; 0 ; 0 ] ) ;
B z n = m a p l e ( ' p r i n t ( B z n ) ' ) ;
% CÁLCULO DE LA MATRIZ Azn(Wn) (e n  MAPLE y  MATLAB) :
m p a ( ' A z n ' , [ 0 , - W n , 0 , 0 , - 1 / ( 1 + b ) , 0 ;  Wn ,0 , 0 , 0 , 0 , - 1 / ( 1 + b ) ; 
0 , 0 , - l / Q , - W n , b / ( 1 + b ) , 0 ;  0 , 0 , W n , - 1 / Q , 0 , b / ( 1 + b ) ; 1 , 0 , - 1 , 0 , 0 , -Wn;
0 , 1 , 0 , - l , W n , 0 ] ) ;
A z n = m a p l e ( ' p r i n t ( A z n ) 1) ;
%CÁLCULO DE LOS VALORES ESTACIONARIOS (en MATLAB):
Zn=symmul( - 1 , lin s o lv e (A z n ,B z n ));
^CÁLCCIFLO DE LA MATRIZ MZn ( e n  MATLAB) :
M Z n = s y m ( z e r o s ( 6 , 1 )  ) ;
MZn=sym(MZn,1 , 1 , s y m m u l ( - 1 , s y m ( Z n , 2 , 1 ) ) ) ;
MZn=sym(MZn,2 , 1 , s y m ( Z n , 1 , 1 ) ) ;
MZn=sym(MZn,3 , 1 , s y m m u l ( - l , s y m ( Z n , 4 , l ) ) ) ;
MZn=sym(MZn,4 , 1 , s y m ( Z n , 3 , 1 )  ) ;
MZn=sym(MZn,5 , 1 , s y m m u l ( - 1 , s y m ( Z n , 6 , 1 ) ) ) ;
MZn=sym(MZn,6 , 1 , sy m ( Z n ,  5 , 1 ) ) ;
SiOBTÍENíCIÓN DE LAS FUNCIONES DE TRANSFERENCIA NORMALIZADAS, H ( s ) :  
m p a ( 1i n v ' , ' i n v e r s e ( s * e y e - A z n )  ' )  ; 
i n v = m a p l e ( 1p r i n t ( i n v ) ' ) ;
H = sy m mu l( in v , M Zn )  ;
^OBTIENTCIÓN DE LA F . DE T . DEL MÓDULO DE V e ,  H v c c n ( s ) :
denorm=sympow ( symadd ( sympow ( sym(  Zn,  5 , 1 )  , 2) , sympow ( sym( Zn,  6 , 1 ) , 2 ) ) , 0 . 5 ) ;  
nume:r=symadd ( symmul ( s y m ( Z n ,  5 , 1 ) ,  sym(H,  5 , 1 ) ) ,  symmul ( sy m ( Z n ,  6 , 1 ) ,  
sym( íH,  6 , 1 )  ) ) ;
H v c c n = s i m p l i f y ( s y m d i v ( n u m e r , d e n o m ) ) ;
%OBTIENfCIÓN DE CEROS Y POLOS:
%La f u n c i ó n  d e  t r a n s f e r e n c i a  H v c c n ( s )  e s :
% H v c c c n ( s ) = K ( S n - Z 3 n ) . . . ( S n - Z l n ) / ( ( S n - P 6 n ) . . . ( S n - P l n ) )
[n u m _ s , d e n _ s ] = n u m d e n (n u m e r ) ; 
c o e f _ n u m ( n , : ) = s y m 2 p o l y (n u m _ s ) ; 
c e r o s _ n ( : , n ) = r o o t s ( c o e f _ n u m ( n , : ) ) ;  
c o e f _ d e n ( n , : ) = s y m 2 p o l y ( d e n _ s ) * e v a l ( d e n o m ) ; 
p o l o s _ n ( : , n ) = r o o t s ( c o e f _ d e n ( n , : ) ) ;
%SISfTEMA REDUCIDO EQUIVALENTE:
c o e f  _ n u m _ a ( n , : ) = d c g a i n ( c o e f _ n u m ( n , : ) , c o e f _ d e n ( n , :) ) ; 
c o e f ' _ d e n _ a ( n , : ) = c o n v ( p o l y ( p o l o s _ n ( 5 , n ) ) , p o l y ( p o l o s _ n ( 6 ,  n) ) ) /
( p o l ( O s _ n  ( 5 ,  n) * p o l o s _ n  (6 ,  n) ) ;
%BOD)E DE LA FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA: 
w n = l i o g s p a c e  ( - 4 ,  2 ,  5 0 0 )  ;
H= ( ( ] p o l y v a l ( c o e f _ n u m ( n , : ) , w n * j ) )  . / ( p o l y v a l ( c o e f _ d e n ( n ,  :)  , w n * j ) ) ) ;  
mocd_ H _ d b = 2 0 * l o g l 0  ( a b s  (H) ) ; 
a r g _ H _ g r a d = ( 1 8 0 / p i ) * r e m ( a n g l e ( H ) , 2 * p i ) ; 
s e i m i . l o g x  (wn,mod_H_db)  ;
%se i tu i lo gx  (wn,  a r g _ H _ g r a d )  ; 
h o l d l  on;
% RE SUPUESTA AL ESCALÓN UNITARIO:
%h<ol:d on;
%site;p ( c o e f _ n u m _ a  ( n ,  :)  , c o e f _ d e n _ a  (n ,  :)  ) ;
%st e ip  ( c o e f _ n u m ( n ,  :)  , c o e f _ d e n  ( n ,  :)  ) ;
%----------------------------------------------------------------------------------------------------------
en<d
g r i d l  on
%---------------------------------------------------------------------------------------------------------
% OTRAS GRÁFICAS:
%p zimap ( c o e f _ n u m ( 3 ,  : )  , c o e f _ d e n  ( 3 ,  :)  )
%miar:gin ( c o e f _ n u m ( 3 ,  : ) , c o e f _ d e n  ( 3 ,  :)  )
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% PROGRAMA. PARA OBTENER LA FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA DE PEQUEÑA SEÑAL 
%NORMALIZADA DEL MÓDULO DE Ve RESPECTO DE V l n  ( H v c l n ) , PARA 
% VARIAS FRECUENCIAS DE FUNCIONAMIENTO (Wn) , Y PARA VARIOS FACTORES Q Y b .
%
%(SE NECESITAN TOOLBOXES DE SIMBÓLICO Y CONTROL).
%
%Las 6 f u n c i o n e s  d e  t r a n s f e r e n c i a  qu e  r e l a c i o n a n  l a s  p e r t u r b a c i o n e s  d e  
%las  v a r i a b l e s  d e  g r a n  s e ñ a l  f r e n t e  a l a  p e r t u r b a c i ó n  d e  V l n  
%( f u n c i o n e s  d e  t r a n s f e r e n c i a  d e  l i n e a )  s o n  l a s  f u n c i o n e s  c o o r d e n a d a s  
%de H ( S ) , y  s e  o b t i e n e n  r e s o l v i e n d o :
%
% [ S I - A z n ( W n ) ] *H( S)=BZn
%
% = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = =
%
c l e a r ;
e le ;
%




% PARA BUCLE CON FRECUENCIA:
N _ f r e c s = 6 ;  %Número d e  f r e c s .  d e  o p e r a c i ó n .
W n _ a r r a y = l i n s p a c e ( 1 , 1 . 5 , N _ f r e c s ) ;  %Array c o n  l a s  f r e c u e n c i a s .
%------------------------------------------------------------------------------------------------------------
% PARA BUCLE CON Q:
N_Qs=2;  %Número d e  Q ' s  d e  o p e r a c i ó n .
Q _ a r r a y = l i n s p a c e ( 1 , 3 0 , N _ Q s ) ; %Array c o n  l a s  Q ' s .%------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%PARA BUCLE CON b:
N _ b s = 2 9 ;  %Número d e  b ' s  d e  o p e r a c i ó n .
b _ a r r a y = l i n s p a c e ( 2 , 3 0 , N _ b s ) ; %Array c o n  l a s  b ' s .
%BUCLE PRINCIPAL:
%
Q=10;  % Res o l vem os  p a r a  e s t a  Q,
b = 5 ;  %es ta  b ,
f o r  n = l : N _ f r e c s
Wn=Wn_array(n)  %y e s t a s  f r e c u e n c i a s  d e  o p e r a c i ó n  n o r m a l i z a d a s .
%------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%CÁLCULO DE LA MATRIZ Bzn ( e n  MAPLE y  MATLAB): 
m p a ( ' B z n ' , [ 1 / ( 1 + b ) ; 0 ; 0 ; 0 ; 0 ; 0 ] ) ;
B z n = m a p l e ( ' p r i n t ( B z n ) ' ) ;
% CÁLCULO DE LA MATRIZ Azn(Wn) (e n  MAPLE y  MATLAB) :
m p a ( ' A z n ' , [ 0 , - W n , 0 , 0 , - 1 / ( 1 + b ) , 0 ;  Wn, 0 , 0 , 0 , 0 , - 1 / ( 1 + b ) ; 
0 , 0 , - l / Q , - W n , b / ( 1 + b ) , 0 ;  0 , 0 , W n , - 1 / Q , 0 , b / ( 1 + b ) ; 1 , 0 , - 1 , 0 , 0 , -Wn;
0 , l , 0 , - l , W n , 0 ] ) ;
A z n = m a p l e ( ' p r i n t ( A z n ) ' ) ;
%CÁLCULO DE LOS VALORES ESTACIONARIOS (en MATLAB):
Zn=symmul( - 1 , lin so lv e (A zn ,B zn ) ) ;
%OBTENCIÓN DE LAS FUNCIONES DE TRANSFERENCIA NORMALIZADAS, H ( s ) :  
m p a ( 1i n v ' , 1i n v e r s e ( s * e y e - A z n ) ' ) ;  
i n v = m a p l e ( ' p r i n t ( i n v ) 1 ) ;
H = s y m m u l ( i n v , B Z n )  ;
%OBTENCIÓN DE LA F.  DE T.  DEL MÓDULO DE V e ,  H v c l n ( s ) :
d e n o m = s y m p o w ( s y m a d d ( s y m p o w ( s y m ( Z n , 5 , l ) , 2 ) , s y m p o w ( s y m ( Z n , 6 , 1 ) , 2 ) ) , 0 . 5 ) ;  
n u m e r a s y m a d d ( s y m m u l ( s y m ( Z n , 5 , 1 ) , s y m ( H , 5 , 1 ) ) , s y m m u l ( s y m ( Z n , 6 , 1 ) ,  
s y m ( H , 6 , 1 ) ) ) ;
H v c l n = s i m p l i f y ( s y m d i v ( n u m e r , d e n o m ) ) ;
%OBTENCIÓN DE CEROS Y POLOS:
%La f u n c i ó n  d e  t r a n s f e r e n c i a  H v c l n ( s )  e s :
% Hv cl n( s ) = K ( S n - Z 4 n ) . . . ( S n - Z l n ) / ( ( S n - P 6 n ) . . . ( S n - P l n ) )
[ n u m _ s , d e n _ s ] = n u m d e n ( n u m e r ) ; 
c o e f _ n u m ( n , : ) = s y m 2 p o l y ( n u m _ s ) ;  
c e r o s _ n ( : , n ) = r o o t s ( c o e f _ n u m ( n , : ) ) ;  
c o e f _ d e n ( n , : ) = s y m 2 p o l y ( d e n _ s ) * e v a l ( d e n o m )  ; 
p o l o s _ n ( : , n ) = r o o t s ( c o e f _ d e n ( n ,  : )  ) ;
%SISTEMA REDUCIDO EQUIVALENTE:
c o e f _ n u m _ a ( n , : ) = d c g a i n ( c o e f _ n u m ( n , : ) , c o e f _ d e n ( n , : ) )  ; 
c o e f _ d e n _ a ( n , : ) = c o n v ( p o l y ( p o l o s _ n ( 5 , n ) ) , p o l y ( p o l o s _ n ( 6 , n ) ) ) /
( p o l o s _ n ( 5 , n ) * p o l o s _ n ( 6 , n ) ) ;
%BODE DE LA FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA: 
w n = l o g s p a c e ( - 4 , 2 , 5 0 0 )  ;
H = ( ( p o l y v a l ( c o e f _ n u m ( n , : ) , w n * j ) ) . / ( p o l y v a l ( c o e f _ d e n ( n ,  :)  , w n * j ) ) ) ;
m o d _ H _ d b = 2 0 * l o g l 0 ( a b s ( H ) ) ;
a r g _ H _ g r a d = ( 1 8 0 / p i ) * r e m ( a n g l e ( H ) , 2 * p i ) ;
s e m i l o g x ( w n , m o d _ H _ d b ) ;
% s e m i l o g x ( w n , a r g _ H _ g r a d ) ; 
h o l d  on;
%RESPUESTA AL ESCALÓN UNITARIO:
%hold on;
% s t e p ( c o e f _ n u m _ a ( n , : ) ,  c o e f _ d e n _ a ( n , : ) ) ;
% s t e p ( c o e f _ n u m ( n , : ) ,  c o e f _ d e n ( n , : ) ) ;
%---------------------------------------------------------------------------------------------------------
en d
g r i d  on
% ------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%OTRAS GRÁFICAS:
% p z m a p ( c o e f _ n u m ( 3 , : ) , c o e f _ d e n ( 3 , : ) )
% m a r g i n ( c o e f _ n u m ( 3 , : ) , c o e f _ d e n ( 3 , : ) )
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, = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = =
% PROGRAMA PARA OBTENER LA FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA DE PEQUEÑA SEÑAL 
% NORMAL IZADA DEL ARGUMENTO DE Ve RESPECTO DE LA FRECUENCIA ( H f e e n )  , PARA 
%VARIAS FRECUENCIAS DE FUNCIONAMIENTO (Wn), Y PARA VARIOS FACTORES Q Y b .
%
%(SE NECESITAN TOOLBOXES DE SIMBÓLICO Y CONTROL).
%
%Las 6 f u n c i o n e s  d e  t r a n s f e r e n c i a  qu e  r e l a c i o n a n  l a s  p e r t u r b a c i o n e s  d e  
%las v a r i a b l e s  d e  g r a n  s e ñ a l  f r e n t e  a l a  p e r t u r b a c i ó n  d e  l a  f r e c u e n c i a  
%( f u n c i o n e s  d e  t r a n s f e r e n c i a  d e  c o n t r o l )  s o n  l a s  f u n c i o n e s  c o o r d e n a d a s  
%de H (S ) ,  y  s e  o b t i e n e n  r e s o l v i e n d o :
%
% [ S I - A z n ( W n ) ] * H ( S ) =MZn
%
% = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = =
%
o l é a m ­






%PARA BUCLE CON FRECUENCIA:
N _ f r e c s = 6 ;  %Número d e  f r e c s .  d e  o p e r a c i ó n .
W n _ a r r a y = l i n s p a c e ( 1 , 1 . 5 , N _ f r e c s ) ;  %Array c o n  l a s  f r e c u e n c i a s .
% ---------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%PARA BUCLE CON Q:
N_Qs=2;  %Número d e  Q ' s  d e  o p e r a c i ó n .
Q _ a r r a y = l i n s p a c e ( 1 , 3 0 , N _Q s) ;  %Array c o n  l a s  Q ' s .
%------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%PARA BUCLE CON b:
N _ b s = 2 9 ;  %Número d e  b ' s  d e  o p e r a c i ó n .
b _ a r r a y = l i n s p a c e ( 2 , 3 0 , N _ b s ) ; %Array c o n  l a s  b ' s .
%BUCLE PRINCIPAL:
%
Q=10;  % R eso lv em os  p a r a  e s t a  Q,
b = 5 ;  % es ta  b ,
f o r  n = l : N _ f r e c s
Wn=Wn_array(n)  %y e s t a s  f r e c u e n c i a s  d e  o p e r a c i ó n  n o r m a l i z a d a s .
%------------------------------------------------------------------------------------------------------------
% CÁLCULO DE LA MATRIZ Bzn ( e n  MAPLE y  MATLAB) : 
m p a ( ' B z n ' , [ 1 / ( 1 + b ) ; 0 ; 0 ; 0 ; 0 ; 0 ] ) ;
B z n = m a p l e ( ' p r i n t ( B z n ) ' ) ;
% CÁLCULO DE LA MATRIZ Azn(Wn) ( e n  MAPLE y  MATLAB) :
m p a ( ' A z n ' , [ 0 , - W n , 0 , 0 , - 1 / ( 1 + b ) , 0 ;  W n ,0 , 0 , 0 , 0 , - 1 / ( 1 + b ) ;
0 , 0 , - 1 / Q , - W n , b / ( 1 + b ) , 0 ;  0 , 0 , W n , - 1 / Q , 0 , b / ( 1 + b ) ; 1 ,  0 , - 1 ,  0 , 0 , -Wn;
0 , 1 , 0 , - l , W n , 0 ] ) ;
A z n = m a p l e ( ' p r i n t ( A z n ) ' ) ;
%CÁLCULO DE LOS VALORES ESTACIONARIOS (en MATLAB):
Zn=symmul( - 1 , l in s o lv e (A z n ,B z n ));
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% CÁLCULO DE LA MATRIZ MZn (e n  MATLAB) :
M Z n = s y m ( z e r o s ( 6 , 1 ) ) ;
MZn=sym(MZn, 1 , 1 ,  symmul ( - 1 ,  sy m (Z n ,  2 , 1 )  ) ) ;
MZn=sym(MZn, 2 , 1 ,  s y m (Z n ,  1 , 1 ) ) ;
MZn=sym(MZn, 3 , 1 ,  symmul ( - 1 ,  sy m (Z n ,  4 , 1 ) ) ) ;
MZn=sym(MZn, 4 , 1 ,  s y m (Z n ,  3 , 1 ) ) ;
MZn=sym(MZn, 5 , 1 ,  symmul ( - 1 , s y m ( Z n , 6 , 1 ) ) ) ;
MZn=sym(MZn, 6 , 1 ,  s y m (Z n ,  5 , 1 )  ) ;
%OBTENCIÓN DE LAS FUNCIONES DE TRANSFERENCIA NORMALIZADAS, H ( s ) :  
m p a ( 1i n v 1, ' i n v e r s e ( s * e y e - A z n )  1) ; 
i n v = m a p l e ( 1p r i n t ( i n v ) 1 ) ;
H = s y m m u l ( i n v , M Z n ) ;
%OBTENCIÓN DE LA F.  DE T.  DEL ARGUMENTO DE V e ,  H f c c n ( s ) :  
d e n o m = s y m a d d ( s y m p o w ( s y m ( Z n ,  5 , 1 )  , 2)  , sympow ( sym ( Zn, 6 , 1 ) ,  2)  ) ; 
n u m e r = s y m s u b  ( symmul ( s y m ( Z n ,  6 , 1 ) ,  sym(H,  5 , 1 ) ) ,  symmul ( sy m ( Z n ,  5 , 1 ) ,  
s y m ( H , 6 , 1 ) ) ) ;
H f c c n = s i m p l i f y ( s y m d i v ( n u m e r , d e n o m ) ) ;
%OBTENCIÓN DE CEROS Y POLOS:
%La f u n c i ó n  d e  t r a n s f e r e n c i a  H f c c n ( s )  e s :
% H f c c n ( s ) = K ( S n - Z 5 n ) . . . ( S n - Z l n ) / ( ( S n - P 6 n ) . . . ( S n - P l n ) )
[n u m _ s , d e n _ s ] = n u m d e n (n u m e r ) ; 
c o e f _ n u m ( n , : ) = s y m 2 p o l y ( n u m _ s ) ;  
c e r o s _ n ( : , n ) = r o o t s ( c o e f _ n u m ( n , : ) ) ; 
c o e f _ d e n ( n , : ) = s y m 2 p o l y ( d e n _ s ) * e v a l ( d e n o m )  ; 
p o l o s _ n  ( : , n ) = r o o t s ( c o e f _ d e n ( n , : ) ) ;
%SISTEMA REDUCIDO EQUIVALENTE:
c o e f _ n u m _ a ( n , : ) = d c g a i n ( c o e f _ n u m ( n , : ) , c o e f _ d e n ( n , : ) ) ;  
c o e f _ d e n _ a ( n , : ) = c o n v ( p o l y ( p o l o s _ n ( 5 , n ) ) , p o l y ( p o l o s _ n ( 6 ,  n ) ) ) /  
( p o l o s _ n ( 5 , n ) * p o l o s _ n ( 6 , n ) ) ;
%BODE DE LA FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA: 
w n = l o g s p a c e ( - 4 , 2 , 5 0 0 )  ;
H = ( ( p o l y v a l ( c o e f _ n u m ( n , : ) , w n * j ) ) . / ( p o l y v a l ( c o e f _ d e n ( n ,  :)  , wn*j  ) ) ) ;
m o d _ H _ d b = 2 0 * l o g l 0 ( a b s ( H ) ) ;
a r g _ H _ g r a d = ( 1 8 0 / p i ) * r e m ( a n g l e ( H ) , 2 * p i ) ;
s e m i l o g x (wn, mod_H_db) ;
% s e m i l o g x ( w n , a r g _ H _ g r a d )  ; 
h o l d  on;
%RESPUESTA AL ESCALÓN UNITARIO:
%hold on;
% s t e p ( c o e f _ n u m _ a ( n , :) , c o e f _ d e n _ a ( n , : ) ) ;
% s t e p ( c o e f _ n u m ( n , : ) ,  c o e f _ d e n ( n , : ) ) ;
%-------------------------------------------------------------------------------------------------
e n d
g r i d  on
%-------------------------------------------------------------------------------------------------
%OTRAS GRÁFICAS:
% p z m a p ( c o e f _ n u m ( 3 , : ) , c o e f _ d e n ( 3 , : ) )
% m a r g i n ( c o e f _ n u m ( 3 , : ) , c o e f _ d e n ( 3 , : ) )
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%PROGRAMA. PARA OBTENER LA FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA DE PEQUEÑA SEÑAL 
%NORMALIZADA DEL ARGUMENTO DE Ve RESPECTO DE V l n  ( H f c l n ) , PARA 
%VARIAS FRECUENCIAS DE FUNCIONAMIENTO (Wn), Y PARA VARIOS FACTORES Q Y b .%
%(SE NECESITAN TOOLBOXES DE SIMBÓLICO Y CONTROL).
%
%Las 6 f u n c i o n e s  d e  t r a n s f e r e n c i a  que  r e l a c i o n a n  l a s  p e r t u r b a c i o n e s  d e  
%las v a r i a b l e s  d e  g r a n  s e ñ a l  f r e n t e  a l a  p e r t u r b a c i ó n  d e  V l n  
%( f u n c i o n e s  d e  t r a n s f e r e n c i a  d e  l i n e a )  s o n  l a s  f u n c i o n e s  c o o r d e n a d a s  
%de H ( S ) , y s e  o b t i e n e n  r e s o l v i e n d o :
%
% [ S I - A z n ( W n ) ] * H ( S ) =BZn
%
%
c l e a r ;
e l e ;
%
% DATOS DEL CIRCUITO:
%
%  -----------------------------------------------------------------------------
%PARA BUCLE CON FRECUENCIA:
N _ f r e c s = 6 ;  %Número d e  f r e c s .  d e  o p e r a c i ó n .
W n _ a r r a y = l i n s p a c e ( 1 , 1 . 5 , N _ f r e c s ) ; %Array c o n  l a s  f r e c u e n c i a s .
% --------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%PARA BUCLE CON Q:
N_Qs=2;  %Número de  Q ' s  d e  o p e r a c i ó n .
Q _ a r r a y = l i n s p a c e ( 1 , 3 0 , N _ Q s ) ; %Array c o n  l a s  Q ' s .
% -----------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------
%PARA BUCLE CON b :
N _ b s = 2 9 ;  %Número de  b ' s  d e  o p e r a c i ó n .
b _ a r r a y = l i n s p a c e ( 2 , 3 0 , N _ b s ) ; %Array c o n  l a s  b ' s .
% = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = =
%BUCLE PRINCIPAL:
%
Q=10; %R eso lv em os  p a r a  e s t a  Q,
b = 5 ;  %es ta  b ,
f o r  n = l : N _ f r e c s
Wn=Wn_array(n)  %y e s t a s  f r e c u e n c i a s  d e  o p e r a c i ó n  n o r m a l i z a d a s .
% --------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------
% CÁLCULO DE LA MATRIZ Bzn ( e n  MAPLE y  MATLAB) : 
m p a ( 1B z n ' , [ 1 / ( 1 + b ) ; 0 ; 0 ; 0 ; 0 ; 0 ] ) ;
B z n = m a p l e ( ' p r i n t ( B z n ) ' ) ;
%CÁLCULO DE LA MATRIZ Azn(Wn) (e n  MAPLE y  MATLAB):
m p a ( ' A z n ' , [ 0 , - W n , 0 , 0 , - 1 /  ( 1 + b ) , 0 ;  Wn, 0 , 0 , 0 , 0 , - 1 / ( 1 + b ) ; 
0 , 0 , - l / Q , - W n , b / ( 1 + b ) , 0 ;  0 , 0 , W n , - 1 / Q , 0 , b / ( 1 + b ) ; 1 , 0 , - 1 , 0 , 0 , -Wn;
0 , 1 , 0 , - l , W n , 0 ] ) ;
A z n = m a p l e ( ' p r i n t ( A z n ) ' ) ;
% CÁLCULO DE LOS VALORES ESTACIONARIOS (en MATLAB) :
Zn=symmul( - 1 , l in s o lv e (A z n ,B z n ));
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%OBTENCIÓN DE LAS FUNCIONES DE TRANSFERENCIA NORMALIZADAS, H ( s ) :  
m p a ( 1i n v 1, ' i n v e r s e ( s * e y e - A z n )  1) ; 
i n v = m a p l e ( ' p r i n t ( i n v ) ' ) ;
H = s y m m u l ( i n v , B Z n ) ;
%OBTENCIÓN DE LA F. DE T.  DEL ARGUMENTO DE V e ,  H f c l n ( s ) :  
d e n o m = s y m a d d ( s y m p o w ( s y m ( Z n , 5 , 1 ) , 2 ) , s y m p o w ( s y m ( Z n , 6 , 1 )  , 2 ) ) ;  
n u m e r = s y m s u b ( s y m m u l ( s y m ( Z n , 6 , l ) , s y m ( H , 5 , l ) ) , s y m m u l ( s y m ( Z n ,  5 , 1 )  , 
s y m ( H , 6 , 1 ) ) ) ;
H f c l n = s i m p l i f y ( s y m d i v ( n u m e r ,  d e n o m ) ) ;
%OBTENCIÓN DE CEROS Y POLOS:
%La f u n c i ó n  d e  t r a n s f e r e n c i a  H f c l n ( s )  e s :
% H f c l n ( s ) = K S n ( S n - Z 3 n ) . . . ( S n - Z l n ) / ( ( S n - P 6 n ) . . . ( S n - P l n ) )
[n u m _ s , d e n _ s ] = n u m d e n (n u m e r ) ; 
c o e f _ n u m ( n , : ) = s y m 2 p o l y ( e x p a n d ( n u m _ s ) ) ;  
c e r o s _ n ( : , n ) = r o o t s ( c o e f _ n u m ( n ,  :)  ) ; 
c o e f _ d e n ( n , : ) = s y m 2 p o l y ( d e n _ s ) * e v a l ( d e n o m ) ; 
p o l o s _ n ( : , n ) = r o o t s ( c o e f _ d e n ( n , : ) ) ;
%SISTEMA REDUCIDO EQUIVALENTE:
c o e f _ n u m _ a ( n , : ) = d c g a i n ( c o e f _ n u m ( n , : ) , c o e f _ d e n ( n , : ) ) ;  
c o e f _ d e n _ a ( n , : ) = c o n v ( p o l y ( p o l o s _ n ( 5 , n ) ) , p o l y ( p o l o s _ n ( 6 ,  n ) ) ) /  
( p o l o s _ n ( 5 , n ) * p o l o s _ n ( 6 , n ) ) ;
%BODE DE LA FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA: 
w n = l o g s p a c e ( - 4 , 2 , 5 0 0 ) ;
H = ( ( p o l y v a l ( c o e f _ n u m ( n , : ) , w n * j ) ) . / ( p o l y v a l ( c o e f _ d e n ( n ,  : ) , w n * j ) ) )  ;
mod _ H_ d b = 2 0 * l o g 1 0 ( a b s ( H )  ) ;
a r g _ H _ g r a d = ( 1 8 0 / p i ) * r e m ( a n g l e ( H ) , 2 * p i ) ;
s e m i l o g x ( w n , m o d _ H _ d b ) ;
% s e m i l o g x ( w n , a r g _ H _ g r a d ) ; 
h o l d  on;
%RESPUESTA AL ESCALÓN UNITARIO:
%hold on;
% s t e p ( c o e f _ n u m _ a ( n , : ) ,  c o e f _ d e n _ a ( n , : ) ) ;
% s t e p ( c o e f _ n u m ( n , : ) ,  c o e f _ d e n ( n , : ) ) ;
% ---------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------
e n d
g r i d  on
% ---------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------
% OTRAS GRÁFICAS:
% p z m a p ( c o e f _ n u m ( 3 , : ) , c o e f _ d e n ( 3 , : ) )
% m a r g i n ( c o e f _ n u m ( 3 , : ) , c o e f _ d e n ( 3 , : ) )
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Aplicación del Método Generalizado 
de Pequeña Señal
« e : \ w n r a a t h 2 2 \ p a c k a g e s \ c o n t r o l \ c o n t r o l .m
E l  c i r c u i t o  R .T .  e s :
W : = l + 0 / 1 0 0  
Q: =10  
b : =5
Las e c u a c i o n e s  de  e s t a d o  d e l  R .T .  en  forma m a t r i c i a l  s o n  
( d / d t ) x = A x + B u ( t ) , s i e n d o  e l  v e c t o r  de e s t a d o  x = ( i s ,  i p ,  v c ) T ,  
e l  g e n e r a d o r  u ( t ) = V c o s ( w t ) , y  l a s  m a t r i c e s  A y  B
A = { { 0 ,  0,  - 1 / ( 1 + b ) } ,
{0 ,  - 1 / Q ,  b / ( 1 + b ) } ,
( 1 ,  - 1 ,  0 } }
{ { 0 ,  0 ,  - ( | ) },  {0 ,  " ( J q ) ,  | } r {1 ,  - 1 ,  0 } }
o r d e n : = D i m e n s i o n s [ A ] [ [ 1 ] ]
B= { { 1 / ( 1 + b ) },  { 0 } ,  { 0 } }
{ { § } ,  { 0 } ,  { 0 }}
Ensayan do  l a  s o l u c i ó n
i s ( t ) = i s c ( t ) e o s ( w t )  + i s s ( t ) s i n ( w t )  
i p ( t ) = i p c ( t ) e o s ( w t )  + i p s ( t ) s i n ( w t )  
v e ( t ) = v c c ( t ) e o s ( w t )  + v e s ( t ) s i n ( w t )  
y d e f i n i e n d o  l a s  v a r i a b l e s  c o m p l e j a s  como 
i s c o m p l e x = i s c  + I  i s s  
i p c o m p l e x = i p c  + I i p s  
v c c o m p l e x = v c c  + I v e s  
s e  t i e n e  l a  e c u a c i ó n  de  e s t a d o  de l a s  v a r i a b l e s  c o m p l e j a s  
( d / d t )  x c o m p l e x  = (A + i  w ( I d ) }  x c o m p l e x  + B v i  
do nde  x c o m p l e x  = ( i s c o m p l e x ,  i p e o m p l e x ,  v c c o m p l e x ) T ,  e I d  e s  
l a  m a t r i z  i d e n t i d a d ,
I d = I d e n t i t y M a t r i x [ o r d e n ]
( { 1 ,  0 ,  0 } ,  (0 ,  1,  0 } ,  ( 0 ,  0 ,  1}}
Valores Estacionarios
S u p o n ie n d o  n u l a s  l a s  v a r i a c i o n e s  t e m p o r a l e s  d e l  v e c t o r  
x c o m p le x  en  l a  e c u a c i ó n  a n t e r i o r ,  o b t e n e m o s  l a  e c u a c i ó n  
p a r a  e l  v a l o r  e s t a c i o n a r i o  Xcomplex ,
(A + I  W ( I d ) } X com pl ex  = -B v i  
cu y a  s o l u c i ó n  e s
X c o m p l e x = L i n e a r S o l v e  [A + I*W*Id ,  -B]
{{ | + §}, (-(§)},  {-( | )  + 2 I}}
R e s p u e s t a  E s t a c i o n a r i a  de  I s :
I s c = C o m p l e x E x p a n d [ R e [ X c o m p l e x [ [ 1 ] ] ] ,  
T a r g e t F u n c t i o n s - > { R e ,  Im}]
( | )
I s s = C o m p l e x E x p a n d [ I m [ X c o m p l e x [ [ 1 ] ] ] ,  
T a r g e t F u n c t i o n s - > { R e ,  I m } ]
r l ,
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Respuesta Estacionaria de Ip:
Ip c = C o m p le x E x p a n d [ R e [ X c o m p l e x [ [ 2 ] ] ] ,  
T a r g e t F u n c t i o n s - > [ R e ,  I m } ]
i - ( f n
Ip s= C o m p le x E x p a n d [ I m [ X c o m p le x [ [ 2 ] ] ] ,  
T a r g e t F u n c t i o n s - > { R e ,  I m }]
{ 0 }
Respuesta Estacionaria de Ve:
V cc = C o m p l e x E x p a n d [ R e [ X c o m p le x [ [ 3 ] ] ] ,  
T a r g e t F u n c t i o n s - > ( R e ,  Im}]
(-<!>)
V cs= C o m p le x E x p a n d [I m [ X co m p le x [ [ 3 ] ] ] ,  
T a r g e t F u n c t i o n s - > { R e ,  Im } ]
{ 2 }
Modelo de Pequeña Señal
E l  m ode lo  de  p eq u e ñ a  s e ñ a l  e s  e l  v e c t o r  H, c u y a s  f u n c i o n e s  
c o o r d e n a d a s  s o n  l a s  f u n c i o n e s  de  t r a n s f e r e n c i a  de p equ eñ a  
s e ñ a l  de l a s  m a g n i t u d e s  c o m p l e j a s .
Se o b t i e n e  r e s o l v i e n d o  l a  e c u a c i ó n
{A + ( I  W -  s ) ( I d ) } H = -  I  Xcomplex  
cu ya  s o l u c i ó n  e s ,
H = L i n e a r S o l v e [ A  + ( I * W - s ) * I d ,  - I  X c o m p l e x ] / /
S i m p l i f y
4 0  -  1 9 3  I  +  ( 2 9 4  +  1 4 0  I )  s  + ( - 6 0  +  1 0 0  I)  i
{ { ---------------------------------------------------------------------------------------   j '
5  ( - 5  +  ( - 1 2 0  -  1 2  I )  s  + ( 6  -  1 8 0  I )  s  + 6 0  s  )
- 1 0  I  ( - 2  I  + s )  (1 -  10 I + 10 s)
{ . _ j f
- 5  + ( - 1 2 0  -  1 2  I )  s  + ( 6  -  1 8 0  I)  é  + 6 0  s-3 
2  ( 5 9 4  + 9 5  I  + ( - 1 2 0  + 8 9 7  I )  s  + ( - 3 0 0  -  3 0  I )  s2 ){ - _ j j
5  ( - 5  +  ( - 1 2 0  -  1 2  I )  s , +  ( 6  -  1 8 0  I)  s¿ +  6 0  s3 )
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Función de Transferencia de is
Llamamos H is  a l a  p r i m e r a  c o o r d e n a d a  de  H,
H i s c  a s u  p a r t e  r e a l ,  y H i s s  a s u  p a r t e  i m a g i n a r i a .
H i s c  y H i s s  l a s  o b t e n d r e m o s  como:
H i s c = {R e [ D ] * R e [ N ] + I m [ N ] * I m [ D ] } / { R e [ D ] A2 + Im [D ]"2}
H i s s = { I m [ N ] * R e [ D ] - R e [ N ] * I m [ D ] } / { R e [ D ] A2 + Im [D ]A2 } 
do nde  N y  D s o n  e l  numerador y d en om in ad o r  de  His  
r e s p e c t i v a m e n t e .
R eNu mHi s= Comp lexExpand[Re[Numerator[H[ [ 1 ] ] ] ] ,  
T a r g e t F u n c t i o n s - > { R e ,  I m } ] / / S i m p l i f y
{40 + 294 s  -  60 s2 }
ImNumHis=ComplexExpand[Im[Numerator[H[ [ 1 ] ] ] ] ,  
T a r g e t F u n c t i o n s - > { R e ,  I m } ] / / S i m p l i f y
[ - 1 9 3  + 140  s  + 100 s2 }
R eD en H is = C o m p l e x E x p a n d [ R e [ D e n o m in a to r [H [ [ 1 ] ] ] ] ,  
T a r g e t F u n c t i o n s - > { R e ,  I m } ] / / S i m p l i f y
[5 ( - 5  -  120 s  + 6 S2 + 60 s3 ) }
Im D en H is = C om p le x E x p an d [I m [ D e no m in a to r [H [ [ 1 ] ] ] ]  , 
T a r g e t F u n c t i o n s - > { R e ,  I m } ] / / S i m p l i f y
{ - 6 0  s  (1 + 15 s ) }
Con l o  que H i s c  y  H i s s  s e r á n
Hisc=(ReDenHis*ReNumHis+ImNumHis*ImDenHis ) /  
(ReDenHisA2+ImDenHisA2 ) / / S i m p l i f y
- 1 0  (100 + 1977 s  + 840 s2 + 7518 s3 + 360  s4 + 1800 s5 )
{ 3600 s2 (1 + 15 s ) 2 + 25 ( - 5  -  120 s  + 6 s2 + 60 s 3 )2
H i s s = {ImNumHis*ReDenHis-ReNumHis*ImDenHis) /  
(ReDenHisA2+ImDenHisA2 ) / / S i m p l i f y
193  + 4588  s  -  1546  s2 + 5892  s3 -  360  s4 + 1200  s5 
25 + 1200  s  + 144 84  s 2 + 2 2 80  s 3 + 1 8 0 3 6  s 4 + 720 s 5 + 3600  s 6
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F i n a l m e n t e ,  l a  f u n c i ó n  de  t r a n s f e r e n c i a  de  pequeña  s e ñ a l  d e l  
mó du lo  d e  i s  ( H is )  s e r á
H i s = ( I s c * H i s c + I s s * H i s s ) / S q r t [ I s c A2 + I s s A2 ] / / S i m p l i f y  
{ ( 3 7 9  + 98 10  s -  6318 s 2 + 2 640  s 3 -  1800  s 4 ) /
( S q r t [34 ]  (25  + 1200  s  + 144 84  s2 + 22 80  s 3 + 18036 s 4 + 720 s 5 + 
3 600  s 6 ) )  }
Y s u  r e p r e s e n t a c i ó n  g r á f i c a  
Z = Z e r o s [ H i s ]
{ - 0 . 0 3 7 7 0 3 7 ,  - 0 . 0 1 8 4 1 2 2  -  1 . 9 0 3 4 5  I ,  - 0 . 0 1 8 4 1 2 2  + 1 . 9 0 3 4 5  I ,  1 . 5 4 1 1 9 }  
P = P o l e s [ H i s ]
{ - 0 . 0 4 1 6 5 5 1  -  1 . 9 9 8 4 4  I ,  - 0 . 0 4 1 6 5 5 1  + 1 . 9 9 8 4 4  I ,
- 0 . 0 4 1 6 5 5 1  -  0 . 0 0 1 5 6 4 0 1  I ,  - 0 . 0 4 1 6 5 5 1  + 0 . 0 0 1 5 6 4 0 1  I ,
- 0 . 0 1 6 6 8 9 9  -  1 .  I ,  - 0 . 0 1 6 6 8 9 9  + 1 .  1}
P l o t [ 2 0 * L o g [ 1 0 ,  Abs [ H i s / . s - > I * 1 0 /'n] ] , { n , - 3 , 2 } ,
F ram e-> Tr ue ,  G r i d L i n e s - > A u t o m a t i c ,





- 1 0 0
- 3 - 2 0 1 2-1
P l o t  [ ( 1 8 0 / P i )  *Arg [ H i s / .  s - > I * 1 0 /'n] , { n , - 3 , 2 } ,  
Fram e->Tr ue ,  G r i d L i n e s - > A u t o m a t i c ,  





- 1 0 0
- 1 5 0
0- 3
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